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Introducción 
 
 
Los actuales servicios de radiofrecuencia presentan una mayor dificultad, desde el punto de 
vista de compatibilidad electromagnética, debido a la necesidad de compactarlos lo máximo 
posible. 
El escenario es cada vez más complejo a causa de la coexistencia de diferentes tecnologías 
(analógica/digital), con frecuencias dispares en entornos donde los sistemas no deben interferir 
y por reciprocidad deben ser inmunes a sistemas/equipos adyacentes. 
 
Para mitigar los efectos que puedan producirse al recibir señales interferentes a nuestro 
sistema, ya sea debido a acoplamientos (inductivo/capacitivo) de fuentes externas o señales 
indeseadas generadas por nuestro propio sistema, el ingeniero de compatibilidad 
electromagnética puede recurrir a diferentes técnicas, una de ellas será utilizar filtros banda 
eliminada para rechazar esas señales indeseadas que podrían modificar considerablemente el 
funcionamiento del equipo/sistema. 
 
Este proyecto analiza un nuevo concepto de filtros cuya base de funcionamiento surge de los 
denominados metamateriales. En los 60 un físico llamado Víctor Veselago [1] postuló por vez 
primera la posibilidad, hasta entonces antinatural, de crear una sustancia que tuviera las 
propiedades electromagnéticas de permeabilidad y permitividad con valores negativos, a estos 
materiales les llamó materiales zurdos (Left-handed) ya que la luz o cualquier señal del 
espectro radioeléctrico que atraviese uno de estos materiales quedará desviada a la izquierda 
(índice negativo) y no hacia la derecha como sucede en los materiales conocidos. 
 
Gracias a esta nueva tecnología, se han realizado muchos trabajos recogidos en una gran 
cantidad de publicaciones científicas que brindan la posibilidad de compactar/disminuir 
dispositivos de microondas en tecnología coplanar.  
El objetivo de este proyecto consiste en utilizar filtros mediante Split-Ring-Resonantors (SRR) y 
otras estructuras derivadas (CSRR, CSR2) que hasta entonces habían sido utilizados en líneas 
microstrip (señales en modo común) buscando una posible aplicación en entornos que trabajen 
con señales diferenciales (sistemas balanceados).  
 
El proyecto tiene 3 partes claramente divididas, por un lado se ha realizado un estudio de los 
tipos de filtros realizados hasta el momento por otros grupos de trabajo mediante líneas Micro-
Stripline (MSLine).  
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La segunda parte realiza la adaptación de este tipo de filtros a un entorno de señales 
balanceadas (líneas Coupled Microstripline CMSLine), donde podemos diseñar filtros que 
puedan discernir entre señales diferenciales y señales en modo común dentro de la misma 
banda de frecuencia. Se ha realizado un filtro que rechaza señales interferentes en modo 
común dentro de los sistemas de cableado estructural (cuyas señales se transmiten en modo 
diferencial), dentro del espectro de los centenares de megahercios. 
 
La tercera parte ha sido describir el entorno donde se aplicará este tipo de filtros. Las redes de 
área local han sido idóneas para esta aplicación, pues están en el extremo (velocidad de 
transmisión) donde la transmisión de datos se realiza en modo diferencial, para una frecuencia 
de capa física (500MHz) en la cual los SRR (filtros diseñados) se acomodan perfectamente para 
realizar un filtrado selectivo únicamente de señales en modo común en un rango de frecuencias 
entre 300MHz-500MHz. 
Las redes de área local (Ethernet) de 10Gigabit están en pleno auge, pero aún hay escollos que 
superar como son las interferencias en modo común. El ruido se “cuela” dentro de nuestro 
canal y dependiendo la fuente interferente de la que provengan (canal adyacente, red eléctrica, 
telefonía móvil, etc.) será casi imposible eliminar mediante procesado digital de señal (DSP).  
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CAPÍTULO 1.     Meta-materiales 
1. Introducción 
 
El primer intento para explorar el concepto de “artificial materials” aparece a finales del siglo 19 
(1898), cuando Jagadis Chunder Bose realiza el primer experimento de microondas sobre dos 
estructuras trenzadas. En 1914, Lindman trabajó sobre “artificial chiral media” incrustando y 
orientando aleatóriamente pequeños cables en forma de hélice sobre un “host médium”. 
 
En 1948, Kock elabora unas lentes ligeras de microondas colocando esferas, discos conductores 
y strips periódicamente colocados para adaptar los índices de refracción de los “artificial media”. 
En 1967, Veselago [2] investigó teóricamente la propagación de ondas planas en un material 
cuya permitividad y permeabilidad fueran negativas. Su estudio teórico mostró que para una 
onda plana uniforme monocromática dentro de este tipo de medio el vector de Poynting es 
anti-paralelo a la dirección de la velocidad de fase, por lo que ocurre todo lo contrario en el 
caso de un medio convencional (permeabilidad y permitividad positivas). 
En la década de los ochenta del siglo pasado se describe la primera estructura considerada 
como un metamaterial [3]. Un metamaterial es una estructura artificial, diseñada para controlar 
la propagación de ondas electromagnéticas mediante fenómenos de confinamiento basados 
generalmente en resonancia. 
En los noventa, Pendry [3-4] desarrollan el primer metamaterial empleando medios zurdos, 
aunque este no es una sustancia homogénea sino una estructura de tipo plasmática (Fig. 1.1) 
que intercambia ε negativo/μ positivo con ε positivo/μ negativo 
 
 
Desde entonces, “artificial complex” materiales han estados sujetos a un estudio por muchos 
investigadores alrededor del mundo. Recientemente nuevos conceptos en síntesis y novedosas 
técnicas de fabricación han permitido la construcción de estructuras y materiales compuestos 
que imitan las conocidas respuestas de los metamateriales (este comportamiento no se 
encuentra en la naturaleza). 
Estos metamateriales pueden ser sintetizados como componentes/inclusiones con formas 
geométricas sujetas a un “host media”  
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Figura 1.1 Estructura propuesta por Pendry 
 
En los últimos años Smith, Schultz y sus grupos realizaron ensayos para demostrar 
experimentalmente la presencia de tal anómala refracción es este medio. 
 
Los metamateriales han recibido numerosos nombres, tales como “left-handed”, “backward-
wave media”, “BW media” y “double-negative (DNDG)”  
El siguiente cuadro (figura 1.2) realiza un resumen de los tipos de materiales en función de µ 
(permeabilidad) y ε (permitividad). 
 
 
 
 
 
 
 
 
       
         Figura 1.2 Clasificación de los meta-materiales 
 
DPS: doble positivo 
ENG: epsilon-negativa 
MNG: mu-negativa 
DNG: doble-negativo 
 
Como se ha comentado, los metamateriales son materiales ingeniados para alterar el 
comportamiento de ondas electromagnéticas que hasta ahora no eran posibles ya que no 
existían en la naturaleza. 
 
ENG Material 
(ε<0, µ>0) 
Plasmas 
DPS Material 
(ε>0, µ>0) 
Dielectrics 
DNG Material 
(ε<0, µ<0) 
no encontrados  
en la naturaleza, 
pero físicamente  
realizables 
 
MNG Material 
(ε>0, µ<0) 
Gyrotropic 
magnetic 
materials 
Medio 
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Este anormal comportamiento es posible porque la estructura de este material compuesto es 
físicamente más pequeña que la longitud de onda de la señal de campo electromagnético que 
se está propagando a través de él.  
Los metamateriales pueden ser utilizados sobre PCB’s, por lo que  proporciona al diseñador un 
número de variables independientes o grados de libertad, tal como las propiedades del “host 
material”: tamaño, forma, composición de las inclusiones, densidad, alineamiento de éstas. 
Todos estos parámetros de diseño pueden tomar partido en el resultado del proceso de síntesis. 
Entre todas ellas, la geometría (forma) de las inclusiones es una de las que puede otorgar una 
variedad de nuevas posibilidades para el diseño de metamateriales con unas características 
determinadas. 
 
En el estudio de los metamateriales surgen 2 grandes líneas de estudio: 
1. el interés sobre las características individuales de un elemento. 
2. el efecto que se produce al agrupar varias en cascada. 
Numerosos artículos donde se revelan las demostraciones matemáticas y físicas del 
comportamiento de los metamateriales han sido publicadas [Ref. 5-6-7], además de artículos 
que facilitan el trabajo al ingeniero buscan modelos circuitales equivalentes (bobinas, 
resistencias y condensadores) [Ref. 1-2] de modo que sea más fácil entender las característica 
de este tipo de estructuras y calcular las frecuencias de resonancia de los filtros, frecuencia de 
resonancia de antenas, etc. 
 
Lo que se propone en este proyecto es, partir de la base de todas estas citadas publicaciones, 
diseñar filtros de banda eliminada utilizando estructuras SRR y CSRR. Una vez estudiado el 
funcionamiento individual de cada una y su comportamiento cuando se realizan arrays (varias 
SRR o CSRR en cascada), se buscará cual de todos los tipos de topologías que existen se 
adecua mejor a nuestras necesidades.  
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1.1- Propiedades de los meta-materiales 
 
Los materiales zurdos producen los siguientes fenómenos: 
 
• Velocidad de fase y grupo antiparalelas. 
• Inversión del efecto Doppler. 
• Inversión de la radiación de Vavilov- Cerenkov. 
• Inversión de las condiciones de contorno relativas a los componentes normales de los 
campos magnéticos y eléctricos en el área de contacto entre un medio zurdo y un 
medio diestro. 
• Inversión de la ley de Snell. 
• Índice de refracción negativo en la superficie de contacto entre un medio zurdo y un 
medio diestro. 
• Transformación dentro del punto fuente, en un punto imagen en un medio zurdo. 
• Intercambio de los efectos de divergencia y convergencia en lentes convexas y 
cóncavas, respectivamente, cuando están fabricadas por un medio zurdo. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.3 Representación de índice de refracción negativo 
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1.2- Estructuras de metamateriales en tecnología coplanar 
 
Como se ha comentado con anterioridad, diferentes estudios se han realizado con inclusiones 
de metamateriales sobre un substrato (dieléctrico). El objetivo de la mayor parte de estos 
informes busca realizar filtros o antenas, reduciendo las dimensiones y compactando esta nueva 
tecnología sobre PCBs. De tal forma que se puedan integrar a partir del trazado de pistas sin 
tener que incluir ningún componente electrónico, de esta forma se reducen costes de los 
circuitos. 
 
1.2.1.- Celda SRR 
 
La estructura más conocida y utilizada es el Split Ring Resonador (SRR), 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.4 Split Ring Resonador 
Podríamos resumir el funcionamiento del SRR como un resonador LC que puede ser excitado 
por un flujo magnético externo. A su vez, el SRR produce un campo magnético cuya dirección 
se opone al campo incidente (sobre su primera resonancia), además de exhibir efecto de 
“cross-polarization”, es decir, que el LC se excita con una determinada polarización del campo 
magnético externo. Esta estructura se puede excitar también con campos eléctricos, pero su 
respuesta será de menor magnitud, aunque se mantendrá la frecuencia de resonancia. 
El modelo circuital equivalente del SRR es el siguiente: 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.5 Split Ring Resonador- modelo circuital [Ref. 1] 
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La líneas discontinuas en las gráficas de V (tensión) y corriente (I) corresponden al (- - ) primer 
ring y (- . -) segundo ring, contando que el primero es el más externo. 
 
Donde: 
 
 
Cpul: capacidad equivalente por unidad de longitud entre los anillos. 
L puede ser aproximado por la inductancia de un simple ring con media de radio r0 de grosor c.  
Si los efectos de grosor del metal, pérdidas y del dieléctrico son eliminadas, el SRR puede ser 
considerado como un dipolo magnético resonante que puede ser excitado por un campo 
magnético axial. 
La frecuencia de resonancia vendrá dada por: 
 
 
1.2.2.- Celda CSRR 
 
La imagen negativa del SRR en el plano de masa  se llama Coupled Split Ring Resonator: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.6 Coupled Split Ring Resonator- modelo circuital [2] 
 
Donde:  
 
 
 
Lput: inductancia por unidad de longitud de la parte interna del disco a masa. 
 
El CSRR se comporta esencialmente como un dipolo eléctrico (con la misma frecuencia de 
resonancia del SRR si se ha mantenido la simetría), que puede ser excitado por un campo 
eléctrico axial. El CSRR también exhibe efectos de “cross-polarization”. 
2* * *oCo r Cpul= Π
/ 2oCc r c= −
2* * *oLo r Lpul= Π
1o
LC
ω =
 9 
 
 
La celda CSRR es una estructura con defecto de plano de masa (DNs Defect Ground Structure), 
estas estructuras modifican el campo eléctrico sobre el plano de masa. 
 
1.2.3.- Celda SR2/CSR2 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.7 CSR2- modelo circuital [3] 
 
Al modificar la conexión entre los dos rings, la capacidad CSR2 es aproximadamente Co , 
Por lo que la relación entre las frecuencias de resonancia del SRR y SRR2 son las siguientes: 
 
 
De esta forma estaremos disminuyendo por 2 la frecuencia de resonancia del SR2 respecto SRR 
manteniendo las dimensiones de la celda. Esto puede ayudarnos a reducir el tamaño de la celda 
usando SR’s en vez de SRR sin variar la frecuencia de resonancia. 
 
El análogo CSR2 tendrá el mismo modelo circuital que SR2 pero realizando el cambio de L a Cc 
y Co a Lo. 
 
1.2.4.- Celda SR3/CSR3 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.8 CSR3- modelo circuital 
 
En la Celda SR3 podemos aproximar la capacidad a 2Co, ignorando la diferencia entre las  
capacidades del ring interno y externo.  
 
 
22SRR SRfo fo≈
2 32 2 2SRR SR SRfo fo fo≈ 
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La reducción en la celda SR3 no será directamente 3fo, ya que SRR y SR3 con el mismo radio 
no tendrán el mismo radio externo, SR3 será mayor, de ahí que la reducción del tamaño 
eléctrico sea por un factor aproximadamente de  
 
 
Podemos resumir el valor de la capacidad para cada uno de los 3 rings como: 
 
 
 
 
1.2.5.- Señales en modo diferencial (DM) – señales en modo común (CM) 
dentro de sistemas coplanares 
 
Como hemos comentado en los diferentes tipos de celda SRR, CSR, etc.  Podemos aproximar 
este tipo de estructuras a filtros excitados por campos eléctricos o magnéticos con una 
determinada polaridad. Estos filtros tendrán diferentes características, como puede ser la 
frecuencia de resonancia (dependerá del tamaño de la celda asociados a los valores C y L del 
circuito equivalente), atenuación del campo eléctrico o magnético, la habilidad de ser invisible 
respecto el campo eléctrico o magnético. Una característica muy importante que se debe tener 
en cuenta es la posición de la celda respecto el CE incidente.  
Todas estas características hacen de las celdas utilizadas en sistemas coplanares (la interacción 
de ambas generan propiedades de los metamateriales) una nueva fuente de tecnología para 
mejorar prestaciones de filtros y antenas. 
 
Las señales eléctricas que se pueden propagar en los sistemas coplanares son: 
• Señales en modo diferencial 
• Señales en modo común  
Las características principales de una señal en modo diferencial en una línea de transmisión 
balanceada  son: 
• Amplitud en cada conductor es la misma 
• Fase de la señal en un conductor está 180º desfasada respecto la otra 
Las características principales de señales en modo común en una línea de transmisión 
balanceada  son: 
• Un conductor lleva la señal y el otro está referenciado a masa, voltaje de referencia o 0 
voltios. 
• Las señales en modo común dentro de un sistema balanceado son indeseadas, ya que 
esta energía es desperdicia y no contribuye a aportar información 
1
2 2
2 3/ 4, , 2SRR SR SRC Co C Co C Co≈ ≈ ≈
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• Las señales en modo común radian energía que puede contribuir al acoplamiento en 
otra línea de transmisión balanceada que sea adyacente. 
 
 
 
 
 
 
 
 
         Figura 1.9 Diagrama de radiación CM                   Figura 1.10 Diagrama de radiación DM 
 
Comprobando el diagrama de radiación para cada modo de señal, observamos donde las líneas 
de campo son más densas, de esta forma podremos intuir donde se pueden colocar las celdas 
anteriormente descritas para ser excitadas con la mayor intensidad posible, de esta forma 
conseguiremos mayor atenuación cuando se realicen los filtros. 
 
El objetivo de este proyecto es conseguir diseñar un filtro banda eliminada, dentro del rango de 
los MHz mediante tecnología coplanar y celdas anteriormente descritas. Una característica 
primordial del filtro será discernir entre señales en modo común y en modo diferencial. De tal 
modo que podamos utilizar el filtro para atenuar señales en modo común dentro de la 
frecuencia de trabajo de un sistema diferencial. El tipo de celda a utilizar, las dimensiones, 
técnicas para aumentar el ancho de banda, posición respecto al plano de masa, etc son grados 
de libertad para conseguir finalmente el filtro con las características deseadas.  
 
La tecnología que está en el umbral (modulación a mayor frecuencia) donde la transmisión de 
señales se realiza en modo diferencial sobre cable de cobre son las redes Ethernet. Como se 
podrá leer en los sucesivos capítulos, la redes de área local utilizan el sistema balanceado para 
transmitir los datos que viajen por los cables (pares trenzados). Dentro de las redes Ethernet 
existen varias velocidades de transmisión, cada una de ellas soportada por una categoría de la 
capa física (características de cableado, conectores, etc) dentro de un rango de frecuencias.  
 
Uno de los mayores problemas de las transmisiones en modo diferencial son las no idealidades 
de este sistema, lo que provoca una conversión de parte de la energía en señal de modo 
común. 
Esta conversión perjudica seriamente la transmisión, ya que se acopla en canales/pares 
adyacentes dentro de nuestro sistema y se reduce la SNR (Relación Señal Ruido). En 
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consecuencia, se producen más colisiones de paquetes, lo que implica un aumento significativo 
de las retransmisiones y en general una ineficiencia del sistema. 
 
Las señales en modo común dentro de un sistema balanceado surgen por asimetrías de la línea, 
es decir, trenzado no simétrico, diferencias en el grosor del cable que recubre el conductor, 
distancias a lo largo de la línea entre conductores de un mismo par (par trenzado) o 
conductores y pantalla (cables trenzados apantallados), etc. 
Todas estas imperfecciones provocan dos tipos de asimetrías: 
• Asimetría transversal, causada por el desequilibrio longitudinal distribuido a tierra de la 
capacidad ( C ) y la conductancia (G). 
• Asimetría longitudinal, causada por el desequilibrio en los 2 conductores del par debido 
a la inductancia (L) y la resistencia ( R ).  
 
Existen diferentes parámetros que describen la relación logarítmica entre la señal diferencial 
(información) y la señal en modo común (ruido):  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.11 Circuito equivalente de parámetros concentrados de una línea simétrica 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.12 Tabla resumen de los diferentes parámetros que describen la relación entre DM y CM 
 
  Common Mode Differential Mode 
  Near Far Near Far 
LCL Longitudinal Conversion Loss Generator  Receiver  
TCL Transverse Conversion Loss Receiver  Generator  
LCTL Longitudinal Conversion Transfer Loss Generator   Receiver 
TCTL Transverse Conversion Transfer Loss  Receiver Generator  
 
EL LCTL Equal Level Longitudinal Conversion Transfer Loss LCTL – α com 
EL TCTL Equal Level Transverse Conversion Transfer Loss TCTL – α diff 
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• TCL y LCL son recíprocas, generador y receptor en el mismo puerto/extremo final del 
equipo bajo medida. 
• LCTL y TCTL necesitan más condiciones para ser recíprocos, es decir, deben tener un 
desequilibrio homogéneo de la distribución longitudinal y una velocidad de propagación 
igual tanto para el modo común como para el diferencial, por lo que asumiremos que 
los resultados serán diferentes. 
 
Debido a las imperfecciones de las líneas balanceadas y del problema de la diafonía (capítulo 
3), obtendremos un sistema balanceado con señales en modo común adheridas dentro del 
ancho de banda de trabajo.  
De ahí el reto de conseguir filtros que puedan eliminar estas señales indeseadas en sistemas 
diferenciales. 
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CAPÍTULO 2.     Cableado Estructurado 
 
La tendencia del mercado informático y de las comunicaciones orienta cada vez más a la 
unificación de recursos. Las redes de área local han llegado a ser muy populares y están dentro 
de lo que denominaríamos cableado estructurado. Estas redes constituye una plataforma por la 
que se transmiten tanto voz, datos e imágenes y están cada vez más extendido su uso para 
oficinas y nuevas viviendas. 
 
Podríamos definir una red de área local como el conjunto de elementos pasivos, flexibles e 
independientes, que sirve para interconectar equipos activos, de diferentes o igual tecnología. 
De esta forma se integran los diferentes sistemas de control, comunicación y manejo de la 
información. 
 
El cableado estructurado permite que cualquier servicio de voz, datos, vídeo, audio, tráfico de 
internet, seguridad, control y monitorización esté accesible desde cualquier toma de usuario 
(outlet) del edificio mediante par trenzado de cobre o fibra óptica.  
 
Un característica muy importante del cableado estructurado es la escalabilidad y flexibilidad que 
soporta, es decir, no importa cuanto llegará á a crecer la red a lo largo de su ciclo de vida, un 
cableado escalable y flexible se adapta a las necesidades de la instalación. 
 
2.1   Características 
 
 
El cableado estructurado proporciona un medio de comunicación físico-pasivo para las redes de 
área loca (LAN) de cualquier empresa o edifico de oficinas. Con él se busca un medio de 
transmisión independiente de la aplicación, del tipo de red, formato o protocolo de transmisión 
que se utilice (Ethernet, Token Ring, Vooz, RDSI, Control, Vídeo, ATM etc). En casos de 
actualización de la red, sólo se cambian los módulos en el TC (cuarto / armario de 
telecomunicaciones) y no los cables de la estructura/instalación del edificio.  
 
Antes de que el cableado estructurado estuviera concebido como norma, co-existían diversos 
tipos de redes en una instalación. Esto dificultaba determinar qué aplicación física se estaba 
utilizando ya que cada una tenía unas características diferentes para: cantidad de pares, 
conectores, tipo de cable (coaxial o multipar) y distancias.  
 
Actualmente el cableado estructurado elimina estos inconvenientes, establece estándares de 
conexión y de rendimiento genéricos para todos los servicios a utilizar en la red. 
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Estos sistemas utilizan topología física en estrella. De este modo todos los puntos de red se 
concentran en un Hub (concentrador) que actúa como bus activo y repetidor. Esta topología 
introduce ventajas de administración y de mantenimiento.  
 
Entre las características generales de un sistema de cableado estructurado destacan las 
siguientes: 
• La configuración de nuevos puestos se realiza desde un nodo central hacia el exterior, 
sin necesidad de variar el resto de puestos. Sólo se configuran las conexiones del 
enlace particular.  
• La localización y corrección de averías se simplifica ya que los problemas se pueden 
detectar en el ámbito centralizado. 
• Una topología física en estrella se puede configurar en distintas topologías lógicas, 
tanto en bus como en anillo, simplemente reconfigurando las conexiones. 
 
2.2 Estructura 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
  
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.1 Estructura de un sistema de cableado  
 
Los sistemas de cableado estructurado están formados por: 
 
• Cuarto de Entrada de Servicios: Consiste en la entrada de los servicios de 
telecomunicaciones al edifico, incluyendo el punto de entrada a través de la pared y 
continuando hasta el cuarto o espacio de entrada. Los requerimientos de los cuartos de 
entrada se especifican en los estándares ISO 11801 (Internacional), ANSI/TIA/EIA-568-
A y ANSI/TIA/EIA-569 (Americano) y en los distintos estándares regionales. 
• Cableado vertical o Backbone: Proporciona interconexiones entre cuartos de 
entrada de servicios del edificio y cuartos de telecomunicaciones. 
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• Cuarto de Telecomunicaciones: Es el área en un edificio utilizada para el uso 
exclusivo del equipo asociado con el sistema de cableado de telecomunicaciones. 
• Cableado horizontal: Incorpora el cableado que se extiende desde la salida del área 
de trabajo de telecomunicaciones hasta el cuarto de telecomunicaciones. 
 
 
2.2.1- Subsistema vertical (Riser Backbone Subsystem) 
 
El cableado vertical (“backbone”) es el que interconecta los distintos armarios de comunicación. 
Incluye la interconexión entre los pisos de un edificio, los medios de transmisión, puntos 
principales e intermedios de conexión cruzada y terminaciones mecánicas. En este subsistema 
es usual utilizar fibra óptica. 
Se utiliza una topología en estrella: existe un panel de distribución central al que se conectan 
los paneles de distribución horizontal.  
 
2.2.2.   Cableado Horizontal 
 
Este subsistema incorpora el cableado que se extiende desde el área de trabajo de 
telecomunicaciones hasta el cuarto de telecomunicaciones. 
Consiste en dos elementos básicos: 
 
• Cable horizontal y Hardware de Conexión: proporcionan los medios para transportar 
señales de telecomunicaciones entre el área de trabajo y el cuarto de 
telecomunicaciones. 
• Rutas y espacios horizontales llamados también “sistemas de distribución horizontal” 
cuyas funciones son distribuir y soportar el cable horizontal y conectar hardware entre 
la salida del área de trabajo y el cuarto de telecomunicaciones. 
 
El cableado horizontal incluye: 
 
• Las salidas (cajas/ placas/ conectores) de telecomunicaciones en el outlet. 
• Cables y conectores de transición instalados entre las salidas del área de trabajo y el 
cuarto de telecomunicaciones. 
• Paneles de parcheo (Patch Panel) y latiguillos (patch cords) utilizados para configurar 
las conexiones de cableado horizontal en el cuarto de telecomunicaciones. 
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     Figura 2.2 Componentes del cableado horizontal (respetando máxima distancias) 
 
2.2.3-        Subsistema de estaciones de trabajo (Work Location Subsystem) 
 
Se define como la zona donde están los distintos puestos de trabajo de la red. En cada uno de 
ellos hay una roseta de conexión (outlet) que permite conectar el dispositivo o dispositivos 
(ordenadores e impresoras principalmente) que se quieran integrar en la red. 
Incluye filtros y adaptadores que se conectan en el exterior de la roseta y que garantizan la 
utilización del sistema de cableado estructurado para diversas aplicaciones.  
Si el cable se utiliza para compartir voz, datos u otros servicios, cada uno de ellos deberá tener 
un conector diferente en el propio outlet. 
El cable que va desde la roseta hasta el dispositivo a conectar se le llama latiguillo (patch cord). 
Está formado por un cable de cobre y dos conectores de 8 pines en los extremos, tipo RJ-45 
macho. Algunos equipos requieren componentes adicionales como baluns, splitters, 
adaptadores, etc.  
 
Para la identificación de los  pares existen dos tipos de código de colores de cableado T568A 
(utilizado fundamentalmente en América y Ásia) y T568B (más utilizado en Europa). 
 
 
 
 
 
 
 
 18 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                       Figura 2.3 Configuración de los pines de cableado en los jack RJ45 
 
2.3 Tipos de cableado 
 
Los organismos de estandarización distinguen tres tipos de cableado horizontal: 
• Par trenzado sin pantalla (UTP), 100ohmios de impedancia característica. 
• Par trenzado con pantalla (STP), 100 ohmios de impedancia característica. 
• Fibra óptica: tres fibras multimodo (OM1, OM2, OM3) y una monomodo. 
Dentro de los grupos de par trenzado destacan los formados por 4 pares (oficinas), 25 pares 
(data centers) y 50, 200 y 300 pares (distribución de telefonía). 
 
La siguiente codificación identifica la construcción del cable: 
X/Y/Z TP 
X: indica el apantallamiento/no apantallamiento global (y tipo) del cable formado por más de 4 
pares. 
Las letras que puede tomar son: F (Foil), S (Braid), U (unshielded) 
Y: indica el apantallamiento/no apantallamiento global (y tipo) del cable formado por 4 pares, a 
su vez la letra y puede tomar: F (Foil), S (Braid), U (unshielded) 
Z: indica el apantallamiento o no de cada uno de los 4 pares (F o U) 
 
Como ejemplo podemos describir estos tipos de cables (según el tipo de pantalla y número de 
pares): 
• U/UTP: 4 pares no apantallados (ni individualmente ni global) 
• U/FTP: 4 pares apantallados individualmente (cada par) con foil pero que carecen de 
pantalla global 
• S/FTP: 4 pares apantallados individualmente con foil, además de braid que recubre los 
4 pares. En el mercado se conoce como cable PIMF. 
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• F/FTP: 4 pares apantallados individualmente con foil y uno global que recubre los 4 
pares. En el mercado se conoce como cable PIMF COMPACT. 
• F/U/UTP: cable de más de 4 pares (25, 100, etc..) que tiene pantalla global, no tiene 
pantalla por cada grupo de 4 pares ni tampoco individualmente. 
• U/F/UTP: cable de más de 4 pares (25, 100, etc..) que no tiene pantalla global,  tiene 
pantalla por cada grupo de 4 pares y no tiene pantalla individual. 
 
Algunos tipos de estructura física de cable no son compatibles con ciertas categorías. Por 
ejemplo, la Cat.7 no admite un cable no apantallado ya que los niveles de diafonía son muy 
rigurosos. 
 
2.3.1- Cable UTP (Unshielded Twisted Pair) 
 
No tiene ningún tipo de pantalla adicional y su impedancia característica es de 100Ω. Es el cable 
más usado en el mercado Americano. 
El trenzado (paso) de cada uno de los pares es diferente, de esta forma se consigue mejorar la 
diafonía entre éstos. El cable UTP es el mejor balanceado ya que no se crean capacidades entre 
cada uno de los conductores que forman el par trenzado y la pantalla, por lo que es más fácil 
mantener la impedancia característica del cable. Los cables UTP utilizan el trenzado (con paso 
muy dispar entre pares adyacentes) para disminuir la diafonía dentro de un canal, sin embargo 
este hecho puede revertir en un excesivo delay skew (diferencia de retardo entre las señales 
que viajan por un mismo canal) entre pares. Por lo que el ingeniero de cables debe buscar un 
compromiso entre ambos parámetros. 
 
 La utilización de cables UTP tiene una limitación tecnológica, a partir de cierta frecuencia de 
transmisión entran en juego otros parámetros, como A-NEXT que es la para-diafonía que se 
produce entre canales adyacentes. Para hacer frente a este problema los fabricantes de cable 
UTP han aumentado el grosor del aislante que recubre los 4 pares, de esta forma se incrementa 
la distancia entre cables que viajan paralelos dentro de una instalación. Esta técnica tiene el 
inconveniente de aumentar los costes de fabricación del cable. Además, se debe tener en 
cuenta la limitación física indicada por los estándares internacionales que permiten un diámetro 
máximo de 9mm. 
 
 1– Jacket (aislante global) 
 2 – Par trenzado  
 3 - Spacer (mantiene la separación entre pares) 
 
 Figura 2.4 Cable UTP 
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2.3.2- Cable S/UTP (Shielded Twisted Pair) 
 
La  impedancia característica del cable S/UTP es de 100 Ω. La principal diferencia respecto al 
UTP es una malla conductora que recubre el conjunto de pares, actuando de pantalla frente a 
ruido electromagnético externo. 
Es importante considerar que el nivel de protección de este tipo de cables ante perturbaciones 
externas es mayor que el ofrecido por los cables UTP. 
Para que la pantalla (braid) funcione como aislante de EMI se requiere continuidad eléctrica 
extremo a extremo de la instalación, es decir, cada final del cable debe tener una buena 
continuidad eléctrica con el conector aplicado y al menos uno de los extremos debe estar 
conectado a tierra de la instalación (proporcionando seguridad eléctrica). Para obtener una 
buena conexión eléctrica de extremo a extremo a veces el cable incorpora un drain wire (cable 
de drenaje). 
La malla (braid) es de cobre estañado. Dependiendo del porcentaje de recubrimiento 
obtendremos un producto más inmune a las interferencias externas. 
 
2.3.3- Cable FTP y F/FTP(Shielded Twisted Pair) 
 
El cable está formado por foil que recubre cada par, lo que implica una mejora en la diafonía 
interna entre los 4 pares. El foil está diseñado por una cara conductora y otra de plástico, es 
decir, cara exterior plástico / conductor o viceversa. Desde el punto de vista de eficiencia de 
pantalla, estos cables están catalogados como clase 2. Existen 3 categorías y la 1 es la más 
restrictiva, normalmente se utiliza para cableado de TV. 
La configuración F/FTP se ha extendido dentro del sector de cableado, llegando a adoptar un 
nombre propio: PIMF COMPACT (Pairs in Metal Foil Compact). Este cable está dotado de 2 
pantallas, lo que lo hace idóneo para Cat.7 y superior. También es adecuado su uso, en 
ambientes donde el ruido electromagnético sea considerable, por ejemplo en industria. 
 
Características del foil: 
El grosor del foil está influenciado por el efecto pelicular de las corrientes perturbadoras. The 
skin effect es el fenómeno donde la profundidad de penetración de la corriente de ruido 
decrece cuando la frecuencia aumenta. Valores típicos de grosor de foil son 0.038 a 0.051mm. 
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2.3.4- Cable S/FTP(Shielded Twisted Pair) 
 
Actualmente ha este cable se le denomina PIMF 300/600/1200. El valor depende del  
porcentaje de braid que recubre los 4 pares. Los más usuales son PIMF1200 (Cat.7 A) y PIMF 
600 (Cat.7), aunque pueden encontrarse todavía en el mercado PIMF300. 
Dentro de los cables PIMF1200 existen dos sub-categorías: 22AWG y 23AWG. 
Es importante recordar que la sección del cable de par trenzado se identifica por AWG (America 
Wire Gauge), un estándar de galgas de cable sólido utilizado desde 1857. La tabla de 
equivalencias es la siguiente: 
 
AWG Diam. mm Area mm2 
  
AWG Diam. mm Area mm2 
1 7.35 42.40 16 1.29 1.31 
2 6.54 33.60 17 1.15 1.04 
3 5.86 27.00 18 1.024 0.823 
4 5.19 21.20 19 0.912 0.653 
5 4.62 16.80 20 0.812 0.519 
6 4.11 13.30 21 0.723 0.412 
7 3.67 10.60 22 0.644 0.325 
8 3.26 8.35 23 0.573 0.259 
9 2.91 6.62 24 0.511 0.205 
10 2.59 5.27 25 0.455 0.163 
11 2.30 4.15 26 0.405 0.128 
12 2.05 3.31 27 0.361 0.102 
13 1.83 2.63 28 0.321 0.0804 
14 1.63 2.08 29 0.286 0.0646 
15 1.45 1.65 30 0.255 0.0503 
Tabla 2.1 Correspondencia AWG –diámetro (mm) – área (mm) 
 
El único cable que cumple todos los parámetros de un Cat.7 A es el PIMF1200 22AWG. El resto 
cumplen parcialmente los requerimientos de la categoría Cat.7A. 
 
2.4.- Armarios de telecomunicaciones 
Los patch panel son paneles donde se ubican los puertos de una red, normalmente localizados 
en un bastidor o rack de telecomunicaciones. Todas las líneas de entrada y salida de los 
equipos (ordenadores, servidores, impresoras... etc.) tendrán su conexión a uno de estos 
paneles. Permiten hacer cambios de forma rápida y sencilla conectando y desconectando los 
cables de parcheo. Esta manipulación de los cables se hará habitualmente en la parte frontal, 
mientras que en la parte de atrás del panel se realizarán las conexiones permanentes, que van 
directamente a los equipos activos/centrales (Switches, Routers, Hubs... etc.).  
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Actualmente existen 2 principales terminaciones de par trenzado en el armario de 
telecomunicaciones: 
• Patch panels con PCB, formados por un jack RJ45 (donde se conecta el patch cord para 
realizar el parcheo) y un conector 110block que hace de interface entre el cable y el 
RJ45.  
El conector 110 block realiza una conexión eléctrica mediante un IDC (Conexión por 
Desplazamiento de Aislante). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.5 terminal IDC para PCB 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.6 Patch panel con PCB 
 
Este tipo de paneles empeoran el rendimiento desde el punto de vista de diafonía, 
debido al pobre apantallamiento que se produce una vez el cable horizontal ha sido 
conectado al IDC. Las pistas coupled microtripline están muy cerca unas de otras, por lo 
que el trazado debe ser el adecuado para no empeorar el rendimiento del sistema 
extremo a extremo (NEXT, RL, IL). 
JackS RJ45 
110 block 
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• Patch panels a Jack tipo KEYSTON: el cable se conecta a un Jack aéreo y el panel está 
adaptado para alojarlo dentro, de esta forma no se ha de diseñar una PCB específica. 
Esta solución es más robusta que la anterior en términos de diafonía. 
 
 
 
 
 
Figura 2.7 Patch Panel para Jack aéreo 
 
2.5.- Categorías de los sistemas de cableado estructurado 
 
Cuando se define el rendimiento de un sistema de cableado que soporta aplicaciones de datos 
cada vez más elevadas se habla de ancho de banda. Desde hace mucho tiempo Ethernet se ha 
situado como el principal protocolo a nivel de enlace.  
Las tecnologías Ethernet que existen se diferencian por las siguientes características: 
• Velocidad de transmisión 
• Tipo de cable 
• Longitud máxima: 
Distancia máxima que puede haber entre dos nodos adyacentes (sin estaciones   
repetidoras). 
• Topología: 
Determina la forma física de la red. Bus si se usan conectores T (hoy sólo usados con 
las tecnologías más antiguas) y estrella si se usan hubs (estrella de difusión) o switches 
(estrella conmutada). 
 
2.5.1.- Categoría 5e, 6, 6A, 7, 7A 
 
Categoría 5 Enhanced 
 
IEEE (Institute of Electrical and Electronic Enginners) definió el estándar Cat.5e para 
implementar la tecnología Gigabit Ethernet sobre par trenzado de Categoría 5. 
Cat.5e incorpora unas características adecuadas para implementar 1000BASE-T de manera 
segura a la vez que es compatible con redes 10BASE-T Y 100 BASE-T, haciéndolas más 
robustas y fiables. 
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Gigabit Ethernet transmite y recibe a través de los 4 pares simultáneamente. La verificación del 
cableado se complica con respecto las anteriores tecnologías (10 BASE-T, 100 BASE-T, Token 
Ring, ATM 155Mbps) que únicamente utilizan 2 de los 4 pares, por lo que se necesitan 
parámetros adicionales para caracterizar este nuevo cableado. 
 
Esta nueva velocidad de transmisión soporta por el mismo ancho de banda que sus 
predecesoras (10/100Mbit), 1Gibit, lo que implica una nueva codificación más compleja. Este 
nuevo protocolo de transmisión requiere mayores prestaciones por parte del cableado, como 
por ejemplo mejorar las SNR en el lado cercano, a la vez que surge un nuevo parámetro, FEXT 
(se explicará en el sub-apartado 2.5.1.1.1).  
 
Categoría 6: 
 
Ya que la mejora del rendimiento de los sistemas de Categoría 5e eran relativamente escasos, 
miembros del IEEE y el forum ATM pidieron la creación de un nuevo estándar superior que 
soportara aplicaciones futuras y que permitiera el uso de nuevas variantes de Ethernet Gigabit 
de bajo coste. 
 
Finalmente el forum ATM y el IEEE comunicaron a la ISO (Internacional Standards 
Organization) y a TIA (Telecomunications Industries Association) el interés en desarrollar un 
nuevo sistema de cableado de 250MHz de ancho de banda, que permitiera soportar 
aplicaciones de nueva generación sobre el par de cobre trenzado. 
 
La Categoría 6 está definida hasta 250MHz y las configuraciones Link y Channel están definidos 
como Clase E. 
 
Un paso muy importante en esta categoría fue definir la forma de medir un jack(hembra) 
mediante un set de test plugs caracterizados en el laboratorio. De esta forma las diferencias de 
las medidas entre laboratorios (reproducibilidad, repetitividad) fue a partir de entonces menor. 
El nuevo procedimiento detalla como elegir un plug (macho) óptimo para medir cada parámetro 
y par (NEXT par 12-36, NEXT 12-45, etc.. a demás de plugs específicos para RL). 
De esta manera se homogeniza el procedimiento y se asegura el correcto funcionamiento de un 
Jack que cumpla los requerimientos de Cat.6 utilizando como macho (plug) cualquiera que 
existiera en el mercado (y que a su vez fuera Cat.6). 
Surge dentro del vocabulario nuevas palabras asociadas a estas medidas de laboratorio como 
puede ser el test de la pirámide. Esta pirámide permite mantener el plug/jack en una posición 
fija, separando los cables para aislar la diafonía que proviene de ellos. 
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Figura 2.7.Pyramid Fixture 
Categoría 6A: 
 
Como ocurre con la 5e, en la categoría 6 el rendimiento de la capa física no es suficiente para 
aumentar el bit rate para conseguir nuevas velocidades de transmisión. Por lo que se intenta 
ampliar esta categoría hasta poder soportar una modulación y codificación para velocidades de 
10Gigabit.  
Para más información revisar sub-apartado 2.5.1.1 y Categoría 7 (siguiente 
parágrafo) 
 
Categoría 7: 
El Cable de Categoría 7, (ISO/IEC 11801:2002 categoría7/claseF), es un estándar para 
Ethernet y otras tecnologías de interconexión. Categoría 7 posee especificaciones aún más 
estrictas para crosstalk y return loss que Cat. 6. El cableado UTP no puede cumplir estos 
exigentes requerimientos. 
El estándar Cat. 7 fue creado para permitir 10 Gigabit Ethernet sobre 100 metros de cableado 
de cobre. Sin embargo los fabricantes de cableado no apantallado propusieron una mejora de 
la categoría 6 para poder entrar dentro del mercado de las rede 10Gigabits. Las empresas que 
comercializan cableado UTP y pertenecen a los organismos de estandarización (TIA, ISO, IEEE) 
definieron una solución intermedia: mediante la modificación de la modulación y la mejora de 
las prestaciones de la capa física (incremento del ancho de banda y aumento de la SNR) 
permitieron transmisiones a 10Gigabit sin necesidad de utilizar la capa física Cat.7.  
La Cat. 7 incluye un problema de compatibilidad de interfaces de red. El RJ45 no cumple los 
requerimientos de esta categoría y deben utilizarse nuevos interfaces tales como el ARJ45 
(compatible con RJ-45 IEC 60603-7-7) o el conector TERA (IEC 10671-3-104), que goza de más 
popularidad entre los fabricantes. 
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Categoría 7 está definida hasta 600MHz y las configuraciones Link y Channel están identificados 
como Clase F.            
Categoría 7A: 
La Cat 7A posee especificaciones aún más estrictas tanto NEXT como RL que la Cat.7. El ancho 
de banda es de 1000MHz y los requerimientos de la mayoría de parámetros son extrapolaciones 
hasta esa frecuencia. 
El estándar Clase FA/Cat 7A puede convertirse en la capa física que soporte 40/100Gigabit (leer 
apartado 2.5.1.2 redes 40/100Gigabit). 
2.5.1.1.- Tecnología 10Gigabit 
La tecnología 10 Gigabit Ethernet se definió inicialmente sobre fibra óptica. El organismo IEEE 
fue el primero en elaborar el estándar para esta aplicación (Junio 2002). Dos años después de 
la definición apareció el estándar 10GBASE-CX sobre cable Twinax (dos conductores de cable 
coaxial) pero limitando la distancia a 15 metros. Actualmente se están acabando de votar los 
anexos de la ISO 11801 incorporando tanto la Clase 6A como 7A  para componente, permanent 
link, channel y patch cord. 
La siguiente tabla resume de una manera clara cada organismo de estandarización y su 
correspondiente estándar que rige la capa física Cat.6, 6 A, 7, 7A  
Tabla 2.2 Organismo de estandarización- estándares relacionados 
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Es importante aclarar que aunque se ha elegido por todos los organismos añadir la A mayúscula 
“Augmented” sobre la Cat.6A para denominar la tecnología de cableado que puede soportar 
10Gigabit, ésta tiene diferente significado en cada uno de los organismos, lo cual ha provocado 
confusión entre los usuarios. Cada región del planeta sigue un organismo de estandarización 
diferente, por ejemplo en Europa se sigue la ISO/IEC mientras que en América la TIA/EIA. La 
confusión creada por la denotación está resumida en la siguiente tabla: 
 
Tabla 2.3 Confusión entre las asignaciones de nombres para cada organismos 
 
Mientras las asignaciones de cada configuración parecen confusas, todavía es más “liado” la 
discusión sobre los rendimientos/requerimientos de los diferentes estándares (componente, 
permanent link, channel). Por un lado ISO/IEC y CENELEC han elegido seguir el camino de 
“generic cabling system” propuesto por el IEEE y por otro lado la TIA/EIA ha preferido seguir el 
camino de “application specific cabling“ por lo tanto sus requerimientos son más relajados ya 
que no se rigen por los exigidos en IEEE. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Tabla 2.4 Resumen de requerimientos 
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La diferencia es de pocos dB’s (aprox. 3dB’s) en el parámetro de transmisión (NEXT) a altas 
frecuencias, pero esto provoca que no se puedan mezclar componentes entre varias regiones 
del planeta. Un componente que cumple la ISO/IEC o CENELEC automáticamente cumple los 
mínimos requisitos de la TIA/EIA y IEEE, por el contrario un componente que cumple TIA/EIA 
seguramente no se ajustará a los mínimos requisitos de la ISO/IEC o CENELEC. 
2.5.1.1.1.- Parámetros clásicos de transmisión (IL, RL, NEXT, FEXT, ACR) 
Para certificar una instalación se debe comprobar que la capa física cumple los requerimientos 
mínimos para que las aplicaciones corran a la velocidad para la que se ha diseñado la red. 
Para asegurar que un componente o sistema cumple todos los requerimientos indicados en la 
ISO/TIA/IEC/CENELEC se deben verificar los parámetros de transmisión, los diferentes límites y 
el set-up. 
 
Los parámetros de transmisión son los siguientes: Insertion loss (pérdida de inserción), Return 
loss (pérdida de retorno), NEXT (acoplamiento cercano), FEXT (acoplamiento lejano), ACR 
(ratio de atenuación diafonía). Para verificar el rendimiento del cableado debemos utilizar un 
analizador de redes. Normalmente tienen una impedancia de salida de 50 ohmios en modo 
común, por lo que se requiere de equipos auxiliares para cambiar la impedancia características 
a 100 ohmios en modo diferencial (cableado tiene impedancia característica de 100ohmiso y es 
un sistema diferencial). Estos componentes pueden ser baluns, que normalmente trabajan 
hasta frecuencias de 600Mhz, o acopladores híbridos, cuyo rango de funcionamiento es mayor 
(aprox. Hasta 2GHz).  
 
A continuación se realizará una breve explicación de los parámetros de transmisión:  
 
Atenuación (Insertion Loss) 
Pérdida de potencia de la señal a lo largo de la longitud del cable. La atenuación aumenta con 
la longitud del sistema y también a medida que lo hace la frecuencia de la señal. Las medidas 
de atenuación se expresan en decibelios, indicando el ratio entre la potencia original de la señal 
transmitida y la potencia de la señal recibida. 
Parámetro crítico en la relación señal/ruido, por lo que puede limitar la longitud de alguna 
configuración (PL/CH) a medida que aumentamos la frecuencia de la capa física (debido al 
aumento del la velocidad de transmisión de bits). 
A partir del insertion loss (parte real e imaginaria), mediante fórmulas se puede obtener el 
delay de cada uno de los pares. De aquí deriva otro parámetro llamado Delay Skew, el cual 
verifica que el retardo máximo entre cada uno de los pares es inferior a un umbral, para el cual 
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la electrónica de red es capaz de mantener la sincronización de tramas en cada uno de los 
pares. 
NEXT (Near End Crosstalk) 
A medida que una señal eléctrica viaja a través de los conectores y cables, se genera un campo 
electromagnético a lo largo del camino de conducción. Cuando estos campos interceptan los 
conductores adyacentes se genera una señal indeseada, añadiendo ruido y degradando las 
señales de interés. 
NEXT es, por lo tanto, el acoplamiento no deseado entre el par transmisor y el par receptor (en 
el lado cercano). 
Este parámetro se obtiene mediante la inyección de señal en un par del componente o sistema 
y midiendo la cantidad de potencia que se acoplado en un par adyacente. 
Las medidas de NEXT se expresan en decibelios y representan el ratio entre la potencia de la 
señal transmisora inyectada en un par y la potencia recibida por el acoplamiento de señales 
(crosstalk) en el lado cercano del par adyacente.  
 
 
Figura 2.8 Set-up NEXT y PSNEXT 
 
Una de las batallas para poder aumentar ancho de banda dentro de los sistemas que 
incorporan el interface RJ45, es el acoplamiento entre los pares 36-45. Mantener backward 
compatibility entre las redes ethernet y el conexionado de la telefonía, provocó un layout 
engorroso, desde el punto de vista de integridad de señal, ya que el par 36 envuelve al inicial 
45 de los RJ11, por lo que se genera una alta componente de acoplamiento entre ambos pares. 
Es el punto débil del conexionado de red. Como se ha comentado con anterioridad existen otro 
tipo de interfaces que separan cada uno de los pares mediante paredes metálicas, por lo que el 
acoplamiento entre ellos es menor y en consecuencia se puede ampliar al ancho de banda y por 
lo tanto la velocidad de transmisión. 
Múltiples patentes en los jacks RJ45 se han creado para paliar el acoplamiento producido en los 
contactos del plug. Una técnica muy común es colocar compensaciones (condensadores) entre 
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los pines 3-5 y 4-6, de esta forma se intenta contra-restar el acoplamiento en el plug entre los 
contactos 3-4 y 5-6. 
Pérdidas de Retorno (Return Loss)  
Cada vez que la onda transmitida encuentra una desadaptación de impedancias en el sistema 
de cableado, parte de la señal se refleja hacia el transmisor. 
Esta desadaptación de impedancias puede ser causada por la interconexión de diferentes 
componentes, ya que en un canal de comunicaciones podemos tener diferentes tipos de cables, 
conectores (hembras y machos), etc. Cada uno de estos componentes no tiene una impedancia 
característica ideal de 100ohmios para todo el rango de frecuencias requerido. Esto implica 
reflexiones, por lo que parte de la energía transmitida será devuelta a la fuente transmisora.  
La fórmula analítica de este parámetro depende de la impedancia de entrada de la línea (Zi) y 
de la impedancia característica (Z0). 
 
(Zi-Z0)
(Zi+Z0)RL = 20 log | | = 20 log | |ρ  
 
La elección del material dieléctrico que envuelve a los conductores, el espacio entre el cuerpo 
del conector y el centro de los contactos y el tipo de transiciones en cuanto a variaciones en la 
impedancia son las características que más influencia tienen en las pérdidas de retorno.  
Las pérdidas de retorno determinan la parte de señal reflejada y son un problema importante 
en los sistemas 1000BASE-T ya que los transmisores también actúan como receptores de señal. 
Cuando se mide el RL en laboratorio hay que cargar el extremo lejano con resistencias de 
100ohmios en modo diferencial. 
 
Figura 2.9 Pérdidas de retorno 
 
Ratio Atenuación-Diafonia (Attenuation-to-crosstalk ratio, ACR) 
Diferencia entre las medidas de NEXT y la atenuación nos da la relación señal/ruido. 
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Es un parámetro muy útil ya que expresa la relación entre el nivel de señal del dispositivo y el 
nivel de ruido generado por la diafonía. Cuando el parámetro ACR pasa a un valor negativo, 
existe un nivel de ruido superior al nivel de señal deseada. 
Los valores deseados son de 3,1dB a 100MHz en sistemas de categoría 5 para aplicaciones de 
dos pares. En sistemas 5e se requiere un valor de 6,1dB’s en el caso de 4 pares transmisores a 
100 MHz. 
En aplicaciones de Categoría 6/ Clase E se especifica 3,3 dB de ACR a 250 MHz. Fig. 2.2 
Attenuation To Crosstalk Ratio (ACR). 
En alguna categoría llegamos a tener requerimientos de valor negativo, como puede ser el caso 
de redes 10 XG, el motivo por el cual se acepta que exista más ruido que señal es debido a 
algoritmos de cancelación de transmisión de datos, la reducción de ruido que se puede alcanzar 
gracias a los equipos activos es de 40dB’s. 
 
Figura 2.10 ACR Cat.5e (attenuation to crosstalk) 
 
Figura 2.11 Representación de ACR en base a NEXT 
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Figura 2.12 Comparativa de ACR para Categoría 6, 5 y 5e 
 
 
FEXT (Far End Crosstalk) , PSFEXT. 
Uno de los aspectos diferenciadores de la aplicación 1000BASE-T respecto sus antecesoras es el 
hecho de que los cuatro pares incorporan transmisión bidireccional, es decir cada par transmite 
y recibe de manera simultánea. 
Esta aplicación hace necesaria tener en cuenta el ruido que se acopla en el extremo lejano de 
los pares y que puede interferir en la recepción de la señal. Las medidas que se obtienen de la 
relación entre FEXT y Atenuación definen el parámetro ELFEXT (Equal Level Far End Crosstalk). 
 
 
Figura 2.13 Representación de FEXT Y PSFEXT  
 
2.5.1.1.2.- Alien Next y Alien Fext 
El mayor problema que ha surgido en los fabricantes a la hora de implantar la tecnología 10Gbit  
ha sido la cancelación de ruido generado entre canales adyacentes, es decir, usando DSP los 
fabricantes de silicio pueden cancelar, o compensar pérdidas de retorno, NEXT, ELFEXT, y 
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pérdidas de inserción. El área que ellos no pueden cancelar eficazmente con DSP es el alien 
NEXT y alien ELFEXT. Estos dos parámetros provienen del acoplamiento entre 2 pares de 
cables que pertenecen a canales distintos. Este parámetro es especialmente crítico en los 
sistemas basados en cable UTP, sistemas mucho más baratos que los STP (apantallados) y en 
los que se requiere un diseño de cable pensado para mitigar este parámetro. Diferentes 
técnicas han surgido para mitigar el Alien-Xtalk, como puede ser variar la tasa de trenzado,  
aumentar la distancia entre pares añadiendo grosor a la cubierta externa del cable y hasta han 
surgido plásticos con partículas metálicas que mejorar la diafonía manteniendo la filosofía UTP, 
es decir, no hay ninguna continuidad eléctrica entre los extremos del cable. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.14 ANEXT, influencia de los cables adyacentes 
 
Como se puede observar en la figura, el acoplamiento que se deriva de un manojo de cables 
puede ser un tanto mayor que el crosstalk generado entre los pares del mismo cable, pues la 
distancia puede ser en algunos casos menor. El problema radica en los casos en los que los 
pares del mismo color están muy próximos, ya que probablemente estos cables tendrán el 
mismo lying y trenzado. Lo que provocará un incremento en el acoplamiento entre pares de 
cables. 
La ponderación de Alien NEXT entra una víctima y todos los perturbadores que lo rodean es el 
PS Alien NEXT. Lo mismo ocurre con medidas de Alien FEXT y PS Alien FEXT, donde la señal es 
inyectada por un puerto y el acoplamiento medido en el otro extremo (de un canal adyacente).  
 
El set-up para medir el ANEXT y AFEXT es bastante complicado por lo que se necesitan varias 
horas para elaborarlo y algunas más para realizar el número total de medidas. 
El set-up está formado por un mazo de 7 cables, 1 víctima y 6 perturbadores alrededor de éste 
(figura 2.14). Se deben medir todas las combinaciones, tanto de ANEXT como FEXT, entre cada 
uno de los pares de la víctima y todos los pares de los perturbadores, el total suma 96 
combinaciones. 
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Queda claro en diferentes informes y white papers (ref. 19)  que el cableado totalmente 
apantallado (de inicio a fin) no requiere de este tipo de medidas, pues los márgenes que se 
obtienen respecto PSANEXT y PSAFEXT son considerables (mayores a 20dBs). Sin embargo las 
instalaciones con tecnología UTP son susceptibles de tener problemas, por lo que se deben 
certificar. Un sistema UTP sin las medidas adecuadas para cumplir los requerimientos 6 
augmented podría no ser idóneo para soportar velocidades de 10Gbit. 
Dentro del grupo de normas, existen las TSB155, cuyo objetivo es migrar redes de Categoría 6 
a las necesidades mínimas (desde un punto de vista de capa física) para poder soportar 
velocidades de transmisión de 10Gbits, dando instrucciones concisas de cómo montar los racks, 
donde el acoplamiento es muy elevado debido al connecting hardware y los patch cords.  
 
2.5.1.1.3.- Modulación 10Gbit 
La máxima tasa de bits en un canal viene de la relación entre ancho de banada y SNR. Este 
máximo viene dado por la capacidad de canal (C), y actúa como una guía, justo como ocurre 
con la ecuación de Nyquist. La ley de Shannon indica que la capacidad del canal es: 
 
2
SC= B*log (1+( )) / sec
N
bits  
La relación señal a ruido (S/N), está expresada en formato lineal. 
B es ancho de banda. 
Tanto el ancho de banda, tasa de bit, potencia de la señal, ruido, son restricciones o 
imperfecciones del canal y están interrelacionadas.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.15 Cable 6 a 500MHz – Categoría 6 + DSP 
 
En las 2 figuras anteriores vemos todos los parámetros que afectan a la transmisión del cable y 
son superpuestos sobre una misma gráfica (haciendo referencia a la Categoría 6 extrapolada 
hasta 500MHz.) y la tasa de bit que obtendríamos utilizando la fórmula de Shannon. 
En la figura siguiente se muestra la superposición de IL, acoplamiento (dominado en mayor 
medida por ANEXT, aunque incluido Xtalk interno del cable). El resultado de esta combinación y 
la ayuda de la electrónica de red (explicada más adelante) nos indica el límite de tasa de bit en 
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configuración de canal. Aplicando la ley de Shannon podemos ver la categoría 6 tiene un 
máximo de capacidad de 10.6Gb/s para 100metros. Esto no es suficiente para soportar 10Gb/s, 
ya que en la práctica debido a no linealidades del canal y necesidad de añadir bits para 
cabeceras, detectores de paridad etc. No harán viable una tasa neta de 10Gb/s con un  ancho 
de banda de 250MHz. Queda claro que para poder alcanzar la tasa de 10Gb/s con fiabilidad 
debemos mejorar el insertion loss y Alien NEXT e incrementar el ancho de banda. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.16 Modelo de cabledo escogido por IEEE 802.3an 
 
La elección de un código de modulación adecuado para 10GBASE-T ha sido el tema de debate 
entre 6 candidatos, incluyendo PAM5, PAM8, PAM10, PAM12, DSQ128 y OFDM (Orthogonal 
Frequency Division Multiplexing). La selección del código es un proceso complejo, por el que 
prima balancear la robusteza y eficiencia del ancho de banda con la complejidad de la 
implementación. DSQ128 fue finalmente seleccionada por IEEE, por lo que realizaremos una 
breve descripción de cómo esta modulación se integra dentro de 10GBASE-T. 
 
 
10GBASE-T está definida en IEEE 802.3an. Utilizando 4 pares de transmisión, está diseñada para 
soportar 100 metros de cable de categoría 6 o superior. El conjunto de la tasa neta de 10Gbit/s es 
alcanzado transmitiendo 2.5Gbit/s por cada par de cable. Híbridos y canceladores son utilizados 
para facilitar la transmisión simultáneamente (full duplex) 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.17. Esquema transmisión 10Gbit/s 
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10GBASE-T utiliza 16 niveles PAM en cada par. 16 niveles de pulsos de amplitud modulada 
provienen de 4 bits (log 216), y cada 16 niveles PAM son un símbolo, en un código de 2 
dimensiones. Lo que produce una constelación de 256 valores ortogonales (16x16). La 
constelación 128DSQ es por lo tanto construida alternando puntos del vector de 16x16  para 
producir 128 2D símbolos. Los 16 niveles corresponden a -15, -13, -11, -9, -7, -5, -3, -1, +1, 
+3, +5, +7, +9, +11, +13, +15 en dos dimensiones. 
 
La separación entre los valores del código adyacente DSQ128 es de √2 comparado con un 
vector ortogonal de 16x16, lo que provoca una mejora de 3dB’s en la relación de señal a ruido, 
lo que causa una reducción en el bit-error-rate (BER). 
El ratio de modulación de los símbolos de PAM16 es 800MSímbolos/s (800baudios), el cual 
indica que la frecuencia de Nyquist para banda base será 400MHz. El código PAM generalmente 
requiere 10-15% de margen sobre la frecuencia de Nyquist para las implementaciones prácticas 
por lo que se ha especificado para redes 10GBASE-T una frecuencia de 500MHz para proveer 
un adecuado margen para la transmisión. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.18. Constelación modulación 10GBASE-T 
La constelación DSQ128 es determinada por 7 bits laterales (log 2 128), que incluyen 4 datos de 
código más 3 bits de cabecera. Los bits de datos codificados están protegidos por una Low 
Density Parity Check (LDPC) código. Los bloques de 512 DSQ128 son procesados por la capa 
física de 10GBASE-T. El mapa de bits de estos bloques de códigos es el siguiente: 
 
 
 
 
 
Figura 2.19 Trama de bits 10GBASE-T 
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325 bits de chequeo son utilizados para proteger la integridad de cada bloque de 1723 bits 
codificados para formar una LDPC palabra de código de 2048bits. Esta es una de los códigos 
LDPC y está referido como LDPC (1723-2048). 
Tanto la trama como la redundancia del código de bloque necesitan ser considerados cuando se 
calcula la tasa de bits en el sistema 10GBASE-T.  
Además de las cabeceras, existen en la capa física 64B/65B códigos de bloque, tramas de 
sincronización y de redundancia (CRCs), estas tramas reducen el número medio de bits por 
símbolo a 3125bits. 
La tasa de bits para 10GBASE-T está calculada como: 
• 800 MSymbols/second x 3.125 bits/symbol x 4 pairs  =  10 Gbits/second 
Aunque complejo, la elección de DSQ128 genera una importante contribución a la tasa de bits y 
la robustez de 10GBASE-t, ya que alcanza el objetivo de obtener un ratio de error de bit menor 
a 10-12 
 
El código DSQ128 requiere de un ancho de banda en banda base de aproximadamente de 
417MHz, lo que implica incrementar los requerimientos para el sistema de cableado que existía 
para categoría 6.  
La técnica más sencilla para aumentar la velocidad manteniendo la relación señal a ruido, es 
utilizar la transmisión paralela. De esta forma, como ya ocurrió con 1000BASE-T, los datos se 
dividen y se transmiten por 4 pares de cable, es decir, cada par transmite ¼ de la tasa de bits 
general. Esto implica que el ancho de banda necesitado es más bajo, aunque estamos 
añadiendo complejidad a la electrónica.  
 
El código convolucionado es otra técnica que permite la detección de error y corrección en el 
receptor. Al implementar este código en los cuatro pares mejoramos la inmunidad al ruido del 
sistema. Este código añade de nuevo complejidad a la electrónica. 
 
Ecualización adaptativa, compensa el insertion loss del canal. Las señales de frecuencias altas 
que viajan a lo largo de la longitud del canal se atenúan más que las señales de baja frecuencia 
y este efecto produce una distorsión o jitter. Todos los equipos activos de redes LAN utilizan 
algún tipo de ecualización para compensar la atenuación por distorsión. Un ejemplo de 
compensación de equalización es el siguiente, 4 niveles de compensación para las distancias 0-
25m, 25-50m, 50-75m, 75-100m. Estos niveles conmutan dependiendo de la sensibilidad del 
equipo activo a la atenuación del cable.  
 
La cancelación de NEXT fue mejorada pues la señal a ruido llega a ser negativa (ACR negativo), 
problema que hasta ahora no había sucedido. De esta forma se generan canceladores de NEXT 
en la transmisión de un canal, pues el transmisor conoce que señales ha enviado, y por lo tanto 
conoce que ecos de esta señal puede ser eliminado. Sin embargo esto requiere de técnica de 
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procesado de señal en la PHY. 12 canceladores de NEXT se necesitas en cada extremo del 
canal, debido a la combinación de cada par con los 3 pares restantes (partiendo de la base que 
los canales están formados por cables de 4 pares). 
 
La cancelación de FEXT fue también implementada utilizando una tecnología similar. Como el 
lado lejano (receptor) no conoce la señal a recibir, este debe confiar en la señal recibida, luego 
separar entre la señal real y el ruido. Esto se produce gracias a monitorizar la señal más fuerte 
recibida, pues esta a menudo llega algunos milisegundos antes que el ruido, y por lo tanto con 
técnicas de procesado de cancelación de ruido podemos discernir la señal real. 
 
La reducción de eco (Return loss) es también de vital importancia.; este parámetro indica que 
parte de la señal inyectada en un par  es devuelta por culpa de las imperfecciones del canal, ya 
que su impedancia característica no es 100ohmos para todo el rango de frecuencias. Para 
reducir el ruido introducido por el eco, se utilizan técnicas muy similares a las de NEXT, pues el 
transmisor conoce la señal que justo  ha enviado, por lo que puede cancelar el eco. 
Finalmente la corrección de interferencia Intersimbólica es realizada por procesado digital de la 
señal recibida. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.20  Procesos de cancelación de ruido provocados por RL, NEXT, FEXT, ISI 
 
2.5.1.2.- Futuras redes 40/100Gigabit sobre cableado estructurado 
Los grupos de trabajo de IEEE P802.3ba 40Gb/s y 100Gb/s Ethernet están siendo desarrollados. 
En octubre del 2008 ya escribió el primero borrador IEEE std 802.3TM 2008 Ethernet Standard. 
Este grupo de trabajo ha desarrollado una arquitectura de red capaz de soportar tanto 40 como 
100 Gigabit Ethernet, a través de la capa física de cobre. 
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Las nuevas velocidades implicarán un aumento del ancho de banda y por lo tanto un problema 
que se había ido solucionando hasta ahora, volverá a surgir quizá con más fuerza que nunca, el 
problema de la atenuación del cobre. Esto puede implicar una reducción de las distancias de las 
redes de cobre, por lo que puede ser que a partir de entonces el cableado dentro de la oficina 
sea híbrido, cosa que hasta ahora había sido impensable. 
El interface que más suena como posible sustituto del RJ45 sería el interface TERA, actualmente 
se ha podido comprobar que tanto en RL como NEXT tiene un buen rendimiento a altas 
frecuencias (hasta 2GHz). 
La industria del cable por lo tanto está promoviendo utilizar cable Cat.7A (o mejor Cat.8) para 
soportar esta demanda de aplicaciones. Se utilizarán DSP’s para cancelar o compensar todos los 
problemas que surjan del cable y del ruido externo para asegurar un adecuada SNR y alcanzar 
la tasa de bit error de 10-12 en ratios de datos de 40Gbps/100Gbps. 
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CAPÍTULO 3.     EMC en cableado estructurado 
El uso de transmisión de datos a altas frecuencias, como es 10GBase-T, presenta un nuevo reto 
para los fabricantes de conexionado de redes de área local que utilizan como soporte el cobre. 
Los requerimientos que deben cumplir cada uno de los componentes/sistemas son mucho más 
ajustados de lo que se había hecho hasta ahora. Debido a esta nueva modulación y por lo tanto 
nueva velocidad de transmisión, nuevos parámetros han sido adoptados recientemente, como 
puede ser ANEXT (apartado 2.5.1.1.2) y Coupling attenuation (3.2.2.1.1. [2]). Estos nuevos 
parámetros describen el comportamiento electromagnético de los componentes que forman la 
red. Existen diferentes tipos de ambientes definidos por la especificación MICE (IEC 61918 
Ed.1:2007-12, EN 5173), como son los ambientes de oficinas, industrial y fuerte ambiente 
industrial. Los parámetros EMC de cableado toman ahora más importancia, ya que el nivel de 
señal a ruido es mucho menor que en anteriores modulaciones de transmisión de área local.  
Para introducirnos brevemente en conceptos básicos de EMC los siguientes parágrafos nos 
darán una visión global de los parámetros e interacciones que se producen:  
Los sistemas electrónicos actúan simultáneamente como una fuente EMI y un receptor, ambas 
propiedades afectan la coexistencia entre sistemas. En el caso de las redes de ordenador, se 
pueden mostrar 4 fenómenos físicos asociados con la compatibilidad electromagnética: 
1. Emisión de campos electromagnéticos radiados generados en el espacio libre alrededor 
de la fuente. 
2. Emisión de corriente y voltaje conducido producido por el sistema en los cables de 
potencia o cables de entrada salida y distribuido a través de la red eléctrica a otros 
sistemas. 
3. Inmunidad radiada del sistema, es decir, fiabilidad del rendimiento del sistema cuando 
esta bajo la influencia de campos electromagnéticos interferentes. 
4. Inmunidad conducida del sistema, es decir, fiabilidad del rendimiento del sistema 
cuando esta bajo la influencia de corrientes y voltajes interferentes conducidos 
inyectados dentro del sistema. 
Además de los 4 fenómenos mencionados cabe incluir otro más, crosstalk entre sistemas. 
Aunque en primera instancia se pueda ver como un parámetro EMC secundario, este puede 
derivar en fenómenos de emisión e inmunidad. La relación entre los parámetros básicos 
(emisividad/inmunidad) y crosstalk depende de varios factores como puede ser la configuración 
del sistema, características eléctricas, geometría y propiedades ambientales. Por lo que la 
relación entre emisión/inmunidad y crosstalk puede no ser trivial. 
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Para poder entender cuales son los factores que interactúan en un canal EMI, observamos la 
figura 3.1: 
 
 
 
 
Figura 3.1 Canal EMI 
 
La siguiente tabla nos da una visión global del tipo de efectos EMC, mecanismos de 
acoplamiento y portadoras EMI: 
 
Modo EMI Efectos EMC Mecanismos de 
acoplamiento 
Portadoras EMI 
Radiación Emisión/Inmunidad Campo lejano/cercano 
radiado 
Campo Electromagnético 
Inducción Crosstalk Campo cercano reactivo Campos Reactivos 
Eléctrico/Magnético 
Conducción Emisiones conducidas/ 
Crosstalk 
Galvánico (conductivo) Voltaje, corriente 
Tabla 3.1 efectos EMC, mecanismos de acoplamiento y portadores EMI 
 
En un sistema eléctrico/electrónico las interconexiones como cables, pistas PCB, etc pueden 
radiar, acoplar o conducir EMI. Dependiendo del tipo de señal transmitida los cables e 
interconexiones pueden ser divididos en dos grandes grupos, portadores de información (cable 
de datos) o suministradores de potencia y control. El principal objetivo de las líneas diseñadas 
para llevar información es preservar la integridad de señal. Por regla general, estas líneas son 
diseñadas para transmitir baja potencia y operar dentro de un ancho de banda amplio, como 
pueden ser el cableado que interconecta los ordenadores entre sí formando una red (cableado 
estructurado). Por el contrario, el objetivo de las líneas de potencia es proveer la necesaria 
energía a la carga. Las frecuencias de trabajos son bajas (DC, AC 50/60Hz), sin embargo 
frecuencias altas que pueden llegar hasta los cientos de kilohercios (sinusoidal, pulso) pueden 
ser utilizadas en fuentes conmutadas. 
 
3.1.-Fundamentos del ruido interferente sobre cables de datos  
 
Como se ha comentado anteriormente existen 3 tipos de portadoras EMI y cada una de ellas 
puede estar presente en el cableado estructural. 
• Campo electromagnético (campo lejano/cercano radiado) 
• Campo reactivo eléctrico/magnético (campo cercano reactivo) 
• Voltaje-corriente (galvánico conductivo) 
GENERADOR  
EMI 
RADIADOR 
EMI 
CAMINO DE 
PROPAGACIÓN EMI 
SENSOR EMI RECEPTOR EMI 
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Las interferencias encontradas en el ambiente han sido clasificadas (clases MICE) dentro de los 
estándares internacionales de sistemas de cableado pasivo (ISO 11801 y EN 50173-1). La 
clasificación dentro del entorno de oficinas sería E1, para industria ligera E2 y E3 en el caso de 
industria con duras condiciones ambientales (desde el punto de vista electromagnético). 
La siguiente tabla muestra un ejemplo de fuentes perturbadoras y su impacto sobre EMC. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Tabla 3.2 (IEC 61918 Ed.1) 
 
3.1.1.- Campo electromagnético (campo lejano/cercano) 
 
Señales de alta frecuencia pueden radiar potencias de varios cientos de kilovatios como pueden 
ser radio FM, TV. Incluso en distancias de menos de 1km podemos encontrar campos eléctricos 
de 10V/m. Servicios radio como pueden ser GSM, DCS, UMTS, WLAN, WIFI transmiten menor 
potencia pero los repetidores están distribuidos entre los edificios, por lo que están más cerca 
de las redes de ordenador y pueden ser potenciales señales perturbadoras.  
Dentro de los diferentes tipos de portadoras EMI, serían las menos importantes. 
 
3.1.2.- Campo reactivo eléctrico/magnético (campo cercano reactivo) 
 
Especialmente en aplicaciones de 10GBASE-T el acoplamiento cercano es muy importante. Las 
transmisiones son extremadamente sensibles al Alien Crosstalk (acoplamiento entre canales 
adyacentes), ya que el procesado digital de la señal (DSP) que se realiza en este tipo de 
protocolos es únicamente realizado para cancelar ruido interno (dentro del cable de 4 pares), y 
no está pensado para mitigar el ruido generado por un canal adyacente  
Las redes Ethernet pueden compartir diferentes velocidades de aplicación como puede ser 1Gbit 
y 10Gbit. Actualmente IEEE está discutiendo la interferencia mutua que puede generarse en 
instalaciones mezcladas que compartan tiradas largas de cables (paralelas). La siguiente gráfica 
muestra el acoplamiento que puede interferir entre ambas aplicaciones (densidad 
potencia/hertzio).  
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Figura 3.2. Influencia ente 10GBase-T y 1GBase-T 
 
Dentro del acoplamiento reactivo podemos diferenciar entre: 
• Acoplamiento capacitivo (acoplamiento campo eléctrico) 
• Acoplamiento inductivo (acoplamiento campo magnético) 
 
3.1.2.1- Acoplamiento capacitivo 
 
 
In a capacitor displacement of electrical charges occurs in the direction of the electrical field E if 
the applied 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.3.Acoplamiento capacitivo 
 
Cuando se produce un desplazamiento de las cargas eléctricas en la dirección del campo 
eléctrico E se genera una corriente eléctrica que circula. La capacidad es el factor entre el 
desplazamiento de cargas y el cambio de voltaje. El acoplamiento capacitivo es descrito por la 
capacidad de acoplamiento entre los 2 circuitos.  
 
La corriente perturbadora puede ser descrita por una fuente de corriente Idist. 
La corriente perturbadora Idist es divida en 2, Idist 1 e Idist 2 y dependerán de la impedancia 
de línea que se encuentre, es decir, si la línea por la que Idist1 circula es infinitamente larga, no 
habrá corriente en esa dirección.  
Voltajes constantes no producen corrientes perturbadoras. 
 
En cableado estructurado, el acoplamiento capacitivo viene dado por el siguiente escenario: 
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Figura 3.4. Acoplamiento capacitivo entre una línea de poténcia eléctrica y un canal de telecomunicaciones 
 
El acoplamiento capacitivo se genera entre cables de potencia y cables de telecomunicaciones 
que están alojados paralelamente uno del otro en una instalación. 
La capacidad generada entre ambas líneas, es causada por el acoplamiento entre estos 2 
circuitos. El valor variará dependiendo de la distancia entre ambos, menor distancia valor 
mayor. Para reducir el nivel de ruido debido a este acoplamiento, debemos disminuir la 
capacidad CPT o aumentar el valor de la capacidad ZPT y Zo. Donde no se pueda cambiar estos 
parámetros la solución será utilizar cable apantallado (ScTP), de esta forma disminuiremos el 
valor de CPT. 
3.1.2.2.- Acoplamiento inductivo 
 
El acoplamiento se produce vía campo magnético compartido entre 2 circuitos. Esto no es más 
que el flujo magnético producido a través del bucle de un circuito eléctrico que penetra en otro 
bucle de un circuito colindante. 
Figura 3.5.Acoplamiento inductivo 
 
Un cambio de campo magnético induce un voltaje perturbador que viene descrito por una 
fuente de voltaje Udist en el circuito perturbado. 
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Los cambios de campo magnético se producen cuando no hay corriente constante.  
 
En cableado estructurado, viene dado por la inductancia mutua (Lmutual) entre 2 o más 
circuitos o canales representados en la siguiente figura: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.6. Acoplamiento inductivo entre una línea eléctrica y un canal de telecomunicaciones 
 
Cuando una corriente circula en un circuito terminado en carga, esto produce un flujo 
magnético proporcional a la corriente. Este flujo puede introducir un ruido en forma de voltaje 
(explicado anteriormente) en un canal adyacente, generando un bucle de corriente en el 
circuito perturbado. Este tipo de acoplamiento es uno de los más comunes. La geometría del 
conductor, además de la separación entre ambas líneas en el espacio determinará el valor de 
inductancia mutua. En consecuencia, la intensidad del acoplamiento inductivo. Con el fin de 
reducir los efectos del acoplamiento inductivo entre circuitos, es importante mantener una 
adecuada separación entre circuitos. La intensidad del campo magnético es directamente 
proporcional a la corriente presente en el canal perturbador (por ejemplo la línea de potencia) e 
inversamente proporcional a la distancia entre las líneas/circuitos. 
 
Debemos recordar que se produce un efecto combinado de acoplamientos entre 2 líneas, es 
decir, acoplamiento capacitivo e inductivo como se puede ver en el siguiente esquema. 
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Figura 3.7. Efectos combinados de acoplamiento. 
 
Es importante resaltar que la corriente interferente que proviene del acoplamiento eléctrico en 
el circuito perturbado tiene diferente direcciones si observamos el extremo cercano o lejano 
(figura 3.2), mientras que la corriente del acoplamiento magnético (figura 3.4) tienen la misma 
dirección en ambo extremos. En el extremo cercano el acoplamiento eléctrico y magnético se 
suman, mientras que en el extremo lejano se restan. De este modo podemos esperar que el 
acoplamiento del lado cercano sea mayor que el extremo lejano. 
 
3.1.3.- Voltaje-corriente (conductivo) 
Los bucles de tierra se producen cuando hay más de una conexión a tierra y existe una 
diferencia de voltaje en modo común, de manera que se introduce ruido sobre el cable como 
podemos ver en la siguiente figura: 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.8. Diferencia de potencial de tierra.  
 
Es un error pensar que el ruido en modo común que proviene de los bucles de tierra puede 
únicamente aparecer sobre las partes metálicas del par trenzado, también aparece sobre el 
mismo cable. Si la pantalla no es ideal (como sucede en la realidad), parte de la corriente que 
circula a través de ésta se acoplará a los pares trenzados. 
Diferencias en la impedancia a tierra de cualquier equipo conectado a la red puede producir 
ruido en modo común. El valor del ruido inducido sobre el par trenzado puede ser reducido, 
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pero no eliminado, gracias al uso de terminaciones en modo común, choques y filtros dentro 
del equipo. 
Los bucles de tierra vienen dados por diferencias entre el potencial de las conexiones a tierra en 
los racks de telecomunicaciones y la tierra del edificio. Es importante destacar que los chasis de 
los equipos de telecomunicaciones a veces están aislados eléctricamente con un circuito de 
protección RC y en otros casos porque las conexiones RJ45 están aisladas de la chapa del 
chasis. 
 
TIA e ISO marcan un umbral de tensión, que identifica como un exceso de bucle de tierra 
cuando el outlet suministra al PC un 1Vrms. Estos bucles se producen a bajas frecuencias (50-
60Hz y sus harmónicos). 
 
3.2.- Transmisión en modo diferencial mediante cableado 
estructurado (par trenzado). 
 
En los apartados anteriores se ha explicado de forma breve los diferentes ruidos interferentes 
que se producen en el cableado estructurado. En este apartado profundizará en el acoplamiento 
reactivo (campo cercano reactivo), el más importante para el cableado estructurado: 
3 acoplamientos reactivos son presentes en par trenzado: 
• Acoplamiento capacitivo (campo cercano reactivo-eléctrico) 
• Acoplamiento inductivo en modo diferencial (campo cercano reactivo-magnético). 
• Acoplamiento inductivo en modo común (galvánico conductivo a través del tierra). 
 
3.2.1.- Perturbaciones sobre cableado de par trenzado 
 
Acoplamiento capacit ivo: acoplamiento eléctrico entre cada conductor de un par y una 
perturbación producida por un circuito/línea externa, el cual produce una corriente a través del 
par trenzado. La corriente perturbadora sobre los 2 conductores es la misma en amplitud.  
El ruido se muestra en modo común por ambos pares del conductor. Para disminuir esta 
capacidad se puede utilizar un dieléctrico con mayor grosor, introducir un foil/braid entre 
conductores o mantener una distancia mínima entre la instalación de cableado y los cables de 
potencia (circuito externo).  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.9. Acoplamiento capacitivo en pares trenzados 
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Acoplamiento diferencial inductivo: gracias al trenzado, el acoplamiento magnético es 
reducido/eliminado. Las fuentes de voltaje de 2 bucles adyacentes se contra-restan. En teoría, 
las perturbaciones por campo magnético son eliminadas, considerando que el trenzado del 
cable es simétrico (ideal).  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.10. Acoplamiento diferencial inductivo 
 
 
Acoplamiento inductivo en modo común: Un voltaje perturbador es acoplado 
inductivamente entre un circuito externo y el bucle que genera cableado trenzado y tierra de la 
instalación. A través de la terminación en modo común del cableado estructurado se produce 
una corriente perturbadora, la cual circula con la misma amplitud y misma dirección a través de 
ambos cables de un par trenzado., es decir, se genera una perturbación en modo común. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.11. Acoplamiento inductivo en modo común sobre par trenzado 
 
Una de las técnicas para eliminar este tipo de fuentes interferentes es el trenzado del cabledo y 
el apantallamiento del cable (capítulo 2 para ver los tipos de pantallas). 
Los parámetros que miden la bondad de nuestro sistema frente a este tipo de perturbaciones 
son: 
• TCL (Transverse  Conversión Loss), para sistemas UTP como FTP.  
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• ETCTL (Equal Level transverse loss), para sistemas UTP como FTP 
• Coumpling Attenuation, para sistemas UTP como FTP.  
• Transfer impedance, parámetro que únicamente se mide en sistemas apantallados. 
 
Los 2 primeros parámetros (TCL y ETCTL) miden la calidad del balanceado del sistema. El tercer 
parámetro verifica la calidad del apantallamiento y del balanceado del sistema. Por último el 4º 
únicamente verifica la eficiencia del apantallamiento. 
 
Debido a las fuentes de perturbación anteriormente descritas hemos obtenido una conclusión: 
las perturbaciones en modo común son las más difíciles de eliminar en un sistema balanceado 
como pueden ser la redes de área local. 
Utilizar materiales conductores a la hora de envolver los cables maximiza la inmunidad a 
perturbaciones de campos eléctricos, esta propiedad además de la habilidad de proveer un 
camino de señal de baja impedancia son 2 características muy importantes en los cables 
trenzados apantallados.  
 
3.2.2.- Problemática de los Racks en instalaciones de cableado estructurado 
(XGbit) 
 
ANSI-J-STD-607-A-2002 define el “grounding” y “bonding” de la infraestructura en edificios 
donde hay instalación de telecomunicaciones a partir de la red original de tierra. Es importante 
reconocer que la infraestructura de cableado se aplica tanto a cables UTP como FTP. 
El estándar dice: 
• La principal barra de tierra en el sistema de telecomunicaciones (TMGB) tiene que estar 
conectada a la tierra de la instalación.  
• El TGB’s (Telecomunications grounding busbar) debe ser conectado a TMGB 
(Telecomunications main grounding buscar)  
• Todos los racks y canaletas metálicas deben ser conectadas a TMGB y TGB. 
 
TIA e ISO añaden un paso adicional para la conexión de pantallas metálicas en sistemas FTP. 
La cláusula 4.6 ANIS/TIA-568-B.1 y cláusula 11.3 en ISO/ IEC 11801:2002 indican que el 
cableado apantallado debe ser conectado a la TGB en la habitación de telecomunicaciones y esa 
conexión a tierra puede ser realizada a través de las conexiones de potencia de los equipos. Lo 
que intenta es minimizar la presencia de bucles de tierra. 
 
Es importante diferenciar entre una conexión a tierra y una conexión de pantalla metálica. Una 
conexión a tierra (grounding) une la pantalla de un cable FTP a un TGB o TMGB, mientras que 
las conexiones metálicas (bounding) únicamente mantienen continuidad eléctrica mediante el 
foil/braid a través de las pantallas de los conectores a lo largo de toda la longitud del sistema. 
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Como se ha explicado anteriormente, una de las funciones de la pantalla del cable o conector 
es proveer una baja impedancia a tierra para drenar las corrientes (bucles a tierra). Cumplir las 
especificaciones de la TIA e ISO para los parámetros del cable y conexionado, tanto en 
transferencia de impedancia [1], coupling attenuation [2] y resistencia de malla, aseguran una 
baja impedancia a través de todas las conexiones eléctricas en el sistema, además de indicar la 
bondad del apantallamiento y balanceado [2]. 
Además de instalar los componentes adecuados en la red, la instalación final se validarán los 
siguientes puntos: 
1. Comprobar visualmente que todos los equipos/cabinas/racks/canaletas metálicas están 
conectadas al TGB o TMGB utilizando cable de 6AWG. 
2. Comprobar que todos los patch panels apantallados están conectados a TGB o TMGB 
utilizando cable de 6AWG. 
3. Chequear la resistencia en continua para asegurar que cada panel y rack tienen una 
resistencia menor a 1ohmio entre el punto de tierra del panel/rack y el TGB o TMGB. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.12 Conexiones de tierra del rack de comunicaciones 
 
A modo de resumen, las conexiones eléctricas son necesarias para que cualquier parte metálica 
de la instalación esté unida a la tierra general del edificio, ya sea por seguridad eléctrica como 
para crear un camino de baja impedancia en las corrientes RF que circulan por la malla del 
sistema de cableado. 
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El esquema general de la instalación es el siguiente (ver figura 3.13):  
1. Bounding conductor for telecomunications: Un conductor que interconecta la 
infraestructura de telecomunicaciones a la tierra del edificio (potencia). 
2. Telecomunications bonding backbone: Un conductor que interconecta la barra de tierra 
general de telecomunicaciones (TMGB) a una barra de tierra de telecomunicaciones 
(TGB). 
3. Telecomunications grounding busbar: TGB 
4. Telecomunicacions main grounding busbar: TMGB 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.13  
 
3.2.3.- A-NEXT, A-FEXT y técnicas de mitigación  
 
El mayor problema que ha surgido en los fabricantes a la hora de implantar la tecnología 10Gbit  
es la cancelación de ruido generado entre canales adyacentes. Utilizando DSP (procesado digital 
de la señal) los fabricantes de componentes activos pueden cancelar, o compensar, la mayoría 
de las señales perturbadoras internas del cableado, incluyendo pérdidas de retorno, NEXT, 
ELFEXT, y pérdidas de inserción. 
El área que ellos no pueden cancelar eficazmente con DSP es el Alien NEXT y Alien ELFEXT.  
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Estos parámetros son especialmente críticos en los cables UTP, sistemas en los que se requiere 
un diseño pensado para mitigar el acoplamiento entre cables adyacentes. Diferentes técnicas 
pueden disminuir el Alien-Xtalk, como puede ser el trenzado de cada par o la separación entre 
cables y conectores a través de toda la instalación donde como mínimo debe ser 5mm. Esta 
segunda técnica puede realizarse aumentando el grosor del revestimiento del cable (jacket) que 
está especificado hasta 9mm en el estándar; por lo general el cable UTP de Cat.6A es un 20% 
más grueso que el PIMF utilizado por los sistemas apantallados. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.14 ANEXT, influencia de los cables adyacentes 
 
Como se puede observar en la figura, el acoplamiento que se deriva de un manojo de cables 
puede ser un tanto mayor que el crosstalk generado entre los pares del mismo cable, pues la 
distancia entre ellos puede ser en algunos casos menor. El problema radica sobretodo en los 
casos en los que los pares del mismo color están muy próximos, como probablemente el 
manojo de cables esté formado por el mismo tipo de cable, esto implica que el lying y trenzado 
del cable será el mismo, nota importante para darnos cuenta que el acoplamiento entre estos 
pares será elevado ya que trenzar el cable no mitigará esta señal interferente (el trenzado debe 
ser distinto entre pares para que no se produzca acoplamiento entre ellos). Los siguientes 
acoplamientos se generarán entre cableado estructurado de par trenzado: 
Acoplamiento capacitivo diferencial:  
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.15 Acoplamiento capacitivo diferencial sobre cables con el mismo lying 
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Un efecto similar ocurrirá con el acoplamiento inductivo diferencial: 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.16 Acoplamiento inductivo diferencial sobre cables con el mismo lying 
 
La ponderación de Alien NEXT entra una víctima y todos los perturbadores que lo rodean 
generan el PS Alien NEXT. Lo mismo ocurre con medidas de Alien FEXT y PS Alien FEXT, donde 
la señal es inyectada por un puerto y el acoplamiento es medido en otro puerto adyacente del 
extremo lejano.  
 
El set-up para medir el ANEXT y AFEXT es complejo por lo que se necesitan varias horas para 
elaborarlo y algunas más para realizar el número total de medidas en laboratorio. 
El set-up está formado por un mazo de 7 cables, 1 víctima y 6 perturbadores alrededor de éste 
(figura 3.14). Se deben medir todas las combinaciones, tanto de ANEXT como FEXT, entre cada 
uno de los pares de la víctima y todos los pares de los perturbadores, por lo que el total se 
realizan 96 medidas de ANEXT y 96 de AFEXT. 
 
Queda claro en diferentes informes y white papers  que el cableado totalmente apantallado (de 
inicio a fin) no requiere de este tipo de medidas, pues los márgenes que se obtienen son del 
orden de 20dB’s; además en la norma indica que si el cableado apantallado de Clase EA o F 
es 10dB’s mejor que el requerimiento de coupling attenuation o para Clase FA es 
25dB’s mejor, ni PSANEXT ni PS AACR-F deberán ser medidos en instalaciones. Sin 
embargo las instalaciones con sistemas UTP son susceptibles de tener problemas en ANEXT y 
AFEXT, por lo que se deben certificar. Un sistema UTP sin las técnicas adecuadas para cumplir 
los requerimientos 6A (aumentar las distancias entre canales adyacentes, conectores, etc..) 
podría no ser idóneo para soportar velocidades de 10Gbit. 
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3.2.3.1.- Apantallamiento 
 
Para comprobar la bondad de nuestro sistema (apantallado) existen diferentes métodos de 
ensayos para cableado estructurado: 
1. Transfer impedance 
 Método del tubo triaxial [1] 
 Método de la inyección de línea [2] 
2. Coupling attenuation 
 Abosorbing clamp method [3] 
 
[1] Transfer impedance: Este ensayo mide la emisividad del componente/sistema a través 
de la transferencia de impedancia.  
La base teórica del ensayo es la siguiente. 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.17 ZT de un cable de longitud L 
A partir de una corriente conocida, se mide la tensión que se produce en la malla y conociendo 
la longitud del componente a medir, obtendremos su transferencia de impedancia. 
Si sumamos a la transferencia de impedancia el acoplamiento capactivo Zf, que se produce 
entre nuestro cable y una pantalla exterior:  
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.18 Zf  entre un conductor y una pantalla externa 
Obtendremos la transferencia de impedancia efectiva: 
 
 
 
Éste parámetro se puede medir mediante 2 set-ups diferentes: 
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Método del tubo triax ial: Mediante un tubo de unas dimensiones determinadas y un set-up 
específico, podremos realizar una estructura triaxial del conjunto muestra bajo medida y tubo. 
De esta forma podremos medir la ZTE  del cable o conector. Dadas las dimensiones del tubo, no 
podremos alojar componentes de determinado tamaño. Cabe destacar que el requerimiento de 
transferencia de impedancia es diferente para los cables y conectores. En cables existen dos 
grados y el fabricante debe decir en cual de ellos se encuentra su cable, normalmente los 
cables FTP/UTP son de grado 2 (peor apantallados) y los cables ScTP pueden ser de grado 1 (la 
efectividad de pantalla es mejor).  
El requerimiento para conectores es diferente y dependerá de la categoría. Categoría superior, 
el límite de ZT será más restrictivo. 
El ensayo con el tubo tiene una restricción, únicamente podemos medir la muestra bajo medida 
desde 100KHz a 100MHz.  
El siguiente esquema representa el set-up del tubo triaxial: 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.19 Set-up de Impedancia de transferencia. 
 
Si se necesita más precisión a frecuencias bajas para medir cables muy bien apantallados, se 
puede utilizar un tubo de 1m de longitud.  
Para medir conectores se utiliza un tubo de 30cm de largo (lo más corto posible). 
Como cualquier set-up de apantallamiento, se requiere pericia a la hora de montar la muestra 
dentro del tubo y sobre todo, calcular perfectamente las resistencias que se necesitan para 
poder ajustar al máximo el margen dinámico. La repetibilidad, reproducibilidad, la conseguimos 
siguiendo el método de ensayo propuesto en la norma. 
Método de inyección de línea: Este ensayo mide la ZT igual que el anterior, pero es apto 
para medir hasta frecuencias más elevadas (de 1MHz hasta 1GHz), además de poder acomodar 
sistemas o componentes de gran tamaño (paneles) en el set-up. El problema radica en tener 
una incertidumbre de medida mayor. 
 
generator 
screen under test 
tube 
matching resistor 
receiver 
screening case 
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Figura 3.20 Set-up inyección de línea 
Simplificando el ensayo, el set-up consiste en un  sistema bajo medida, sobre y a lo largo de él, 
se conecta un cable perturbador (no apantallado) perfectamente adaptado a la impedancia de 
nuestro sistema. Este perturbador será conectado a una señal (1MHz a 1GHz), en ambos 
extremos de nuestro sistema mediremos el acoplamiento introducido por el mencionado 
perturbador. De esta forma obtendremos la susceptibilidad de nuestro sistema a ser interferido 
con un ruido en modo común. 
 
En ambos set-ups se mide la eficiencia de pantalla mediante acoplamientos en modo común, ya 
que tanto el set-up del tubo triaxial como la inyección de línea son realizados de tal forma que 
todos los conductores de la muestra bajo medida son cortocircuitados (como si fueran 
coaxiales), es decir, no se produce acoplamiento capacitivo ni inductivo diferencial. Estos 
ensayos están claramente orientados a acoplamientos capacitivos, por lo que las 
perturbaciones generadas son en modo común. Es un claro indicador que nuestros 
sistemas diferenciales deben rechazar este tipo de señales (CM), pues son las 
principales perturbadoras. 
 
[2] Coupling attenuation: Este ensayo combina efectos de balanceo y apantallamiento, 
es decir, por la naturaleza del set-up obtendremos como resultado una superposición de 
efectividad de pantalla del sistema y por otro lado obtendremos también la calidad del 
balanceado del sistema.  
Como se ha comentado en el apartado 3.2.2.1. (ANEX, AFEXT), si un sistema apantallado 
cumple los requisitos de éste ensayo con un margen adecuado, podremos asegurar que el 
cableado cumple por diseño EMC y por lo tanto las instalaciones no deberán ser certificadas 
(desde el punto de vista de Alien X-Talk).  
 
La definición del coupling attenuation es: la relación entre la potencia transmitida a través del 
conductor y el máximo pico de potencia radiado, producido por corrientes en modo común. 
3
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Éste ensayo es adecuado para frecuencias de 30MHz a 1GHz. 
El siguiente esquema muestra el set-up de coupling attenuation: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.21 Set-up Coupling attenuation (absorbing clamp method) 
 
Como se puede observar en el esquema de arriba, este set-up de medida genera una señal 
balanceada, por lo que se comprueba la bondad del balanceado del sistema así como la calidad 
del apantallamiento. Hay un medidor de corriente en la absorbing clamp, por lo que toda la 
radiación del cable será medida por este sensor. La longitud del cable debe se considerable, 
para que se genere las conversiones de señal en modo diferencial a modo común. 
Este set-up es adecuado para medir cualquier componente como sistema (permanent link, 
consolidation points, channesl, panels, outlets, etc..) ya que no hay restricciones de tamaño. 
 
Utilizar sistemas apantallados (correctamente balanceados) nos protegerá de Alien NEXT 
(capacitivo e inductivo diferencial). Sin embargo el acoplamiento inductivo en modo común 
persistirá. Como ya hemos comentado a lo largo de este capítulo, las técnicas hasta ahora 
descritas no eliminan este tipo de perturbaciones. 
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Es importante añadir que muchas de las instalaciones apantalladas no son de inicio a fin, 
debido a malas prácticas del instalador, inadecuados diseños de componentes apantallados, etc. 
por lo que tendremos en definitiva instalaciones híbridas (UTP/ STP).  
 
3.2.3.2.- Filtros de choque 
 
Un filtro de choque es un dispositivo que se puede insertar o conectar en serie a un cable para 
reducir substancialmente la corriente RF (CM) que circula a lo largo de éste.  
El filtro ideal sería perfectamente transparente para cada modo de transmisión (TE1, TE2, etc.), 
excepto para el modo común. Es decir, no ofrecería ni resistencia ni inductancia en el modo 
diferencial, sin embargo para el modo común su equivalente sería un circuito abierto, como si 
fuera una impedancia infinita. 
La forma más sencilla de hacer un filtro de choque es mediante ferritas a las que se enrolla el 
propio cable.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.22 Ferrita – filtro de choque 
 
La ferrita está formada por hierro y otros elementos ferromagnéticos en oxidación. Este 
material compuesto tiene alta permeabilidad magnética y muy baja conductividad eléctrica. 
Dada una ferrita  envuelta por cable, el campo magnético circundante al cable debido a 
corriente en modo común, magnetiza la ferrita. Debido a la elevada permeabilidad magnética 
de la ferrita respecto el aire y al campo magnético que circula por ella, provoca un aumento 
significativo en la inductancia del cable que rodea la ferrita.  
Un choque de modo común es un inductor que tiene un valor elevado de inductancia en un 
margen de frecuencias concreto. La impedancia del inductor (Z) es directamente proporcional a 
la frecuencia (f) y es dada por: 
 
 
L: inductancia 
Z 2* * * *i f L= Π i= -1
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Desafortunadamente altos valores de permeabilidad revierten en pérdidas altas, por lo que los 
choques parecen inductores de baja Q (low-Q). El esquema equivalente sería una resistencia en 
serie con un perfecto inductor. La corriente pasa a través de la resistencia la cual disipa 
potencia y genera calor. 
 
El siguiente esquema representa como circula la corriente en modo común a través de un 
sistema diferencial y como se puede eliminar esta señal indeseada añadiendo filtros de choque. 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.23. Ruido en modo común- Supresión del ruido en modo común gracias a bobinas 
 
La siguiente figura muestra como un filtro choque es un cable para corrientes en modo 
diferencial (señal) y como actúa como inductor frente a corrientes en modo común (ruido). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.24 Estructura – circuito equivalente 
 
 
El efecto producido sobre la corriente en modo diferencial es distinto, puesto que el flujo de 
campo magnético causado por este tipo de corrientes se cancela y por lo tanto el valor 
equivalente de la impedancia insertada es despreciable.  
Los filtros de choque son idóneos para eliminar ruido en sistemas donde la distorsión de la 
forma de onda de la señal es un problema, como puede ser transmisión Ethernet. 
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Figura 3.25 Distorsión de la forma de onda 
 
Los inconvenientes de este tipo de filtros son su elevado coste, peso, la dificultad  de 
integrarlos  en dimensiones reducidas y la posibilidad de alojarlos sobre PCB (Printed Circuit 
Borrad). 
Todos estos inconvenientes provocan que este tipo de filtros no se utilicen a día de hoy en 
redes Ethernet, donde prima mucho el coste del conexionado y cada vez más las dimensiones.  
Cabe también destacar que a medida que se aumenta la frecuencia, las longitudes de onda se 
hacen más cortas, llegando a ser comparables al tamaño físico de los filtros de choque con lo 
que dejan de comportarse como elementos concentrados.  
 
3.2.3.3.- Filtros integrados en el layout de la PCB mediante CSR/CSR2 
 
Las señales en modo diferencial han tomado parte muy importante en los circuitos de altas 
velocidades, gracias a la inmunidad respecto al ruido, bajo acoplamiento y bajas interferencias 
electromagnéticas (EMI). Varios protocolos de comunicaciones como pueden ser PCI Espress II, 
Giga/10Giga Ethernet, OC-192, USB 2.0, etc. han adoptado este tipo de señales. Sin embargo 
en la práctica, el ruido en modo común debido a timming skew, amplitudes/fases no 
balanceadas a lo largo de la señal diferencial es algo inevitable. El ruido RF en modo común 
degrada la integridad de señal,  para eliminar estas señales se ha utilizado el apantallamiento y 
filtros de choque, pero como hemos podido comprobar estas dos técnicas tienen ciertas 
restricciones. 
 
Una buena vía para reducir el ruido en modo común, son utilizar filtro capaces de integrarse 
dentro de la misma PCB (filtros embebidos), compatibles con tecnología FR4 (substrato más 
extendido dentro de los circuitos electrónicos).  
Las principales características de los filtros embebidos que se ajustaran a los requisitos del 
mercado de redes de área local serían los siguientes: 
• PCBs sin vías. 
• PCBs bi-capa 
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• Tamaño reducido, ya que las dimensiones de las PCBs tanto de paneles y conectores 
donde podrían alojarse este tipo de filtros son reducidas. 
• Filtros que no impliquen un aumento en el precio del circuito. 
 
Todas estas características comentadas anteriormente han  provocado que los metamateriales y 
su integridad dentro de sistemas coplanares sean una fuente a estudiar por los ingenieros de 
compatibilidad electromagnética. 
El objetivo de este proyecto es realizar un filtro en modo común para un sistema en modo 
diferencial. La frecuencia de trabajo sería la capa física de 10Gbit Ethernet. Se utilizarán 
estructuras de metamateriales (CSR/CSR2) sobre tecnología coplanar que se describen en el 
capítulo 1. Los diferentes diseños serán explicados en los capítulos 4 y 5.  
 
Gracias a esta nueva tecnología podremos diseñar PCB’s (fabricadas con FR4) donde incluir 
estructuras provenientes de los metamateriales sin añadir coste alguno al circuito, manteniendo 
la integridad de señal del modo diferencial (sin introducir atenuación y manteniendo la 
adaptación de la línea) y suprimiendo las señales en modo común. 
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CAPÍTULO 4.     Diseño de filtros en modo común-diferencial 
Durante los capítulos previos hemos comentado la tecnología que se va a utilizar para realizar 
filtros dentro de un sistema de cableado estructural; además de explicar la problemática que 
ocurre con el acoplamiento que sufren los cables/conectores/paneles debido a imperfecciones 
en el los sistemas balanceados. 
Este capítulo describe los filtros que se han desarrollado para poder llegar al diseño final 
(capítulo 5), además de una explicación de las diferentes técnicas empleadas para mejorar 
robustez, ancho de banda y eficiencia de los filtros. Todo ello a partir de los modelos circuitales 
y simulaciones realizadas con un software de simulación de campos electromagnéticos en 3D 
(HFSS). 
A continuación realizaremos una breve explicación de cada apartado de este capítulo, indicando 
cuales han sido los pasos a seguir para conocer las variables (grados de libertad) que el 
ingeniero puede modificar para ajustar el filtro a sus necesidades. 
1. Realizaremos el primer filtro banda eliminada con celdas SRR simulado con HFSS en 
sistemas coupled MSline. Comprobaremos que respuesta tiene al aplicar señales en 
modo diferencial y en modo común. 
2. Realizaremos el primer filtro banda eliminada con celdas CSRR simulado con HFSS en 
sistemas coupled MSline (CMSline). Comprobaremos que respuesta tiene al aplicar 
señales en modo diferencial y en modo común. Se realiza un prototipo y caracteriza en 
el laboratorio. Se muestra una comparativa entre la simulación y medidas en 
laboratorio. 
3. Realizaremos el primer filtro banda eliminada con celdas CSR2 simulado con HFSS en 
sistemas coupled MSline. Comprobaremos que respuesta tiene al aplicar señales en 
modo diferencial y en modo común, además de verificar que la frecuencia de filtraje es 
aprox. la mitad que la celda CSRR. 
En el apartado 4.2 se estudiará la posición de las celdas SRR y CSRR en cascada en 
tecnología microstripline: 
1.  A partir de celdas SRR en cascada se modificará la posición de la línea MSline 
respecto a éstas además de la orientación del gap. Realizaremos una batería de 
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simulaciones para comprobar como afectan estas variables en el filtro (atenuación, 
frecuencia de trabajo, etc).  
2. A partir de celdas CSRR en cascada se modificará la posición de la línea MSline 
respecto a éstas además de la orientación del gap. Realizaremos una batería de 
simulaciones para comprobar como afectan estas variables en el filtro (atenuación, 
frecuencia de trabajo, etc).  
En el apartado 4.3 se estudiará la posición de las celdas CSRR y CSR2 en cascada en 
tecnología coupled microstripline: 
1. A partir de celdas CSRR en cascada, se realizará una batería de simulaciones 
cambiando el número de rings y la distancia entre ellos para comprobar como afectan 
estas variables en el filtro (atenuación, frecuencia de trabajo, etc). 
2. A partir de celdas CSRR en cascada, se realizará una batería de simulaciones 
cambiando la distancia entre las líneas CMSLine para comprobar como afecta esta 
variable al filtro (atenuación, frecuencia de trabajo, adaptación de la línea, etc). 
3. A partir de celdas CSRR en cascada, se realizará una batería de simulaciones 
cambiando el ancho de las líneas CMSLine para comprobar como afecta esta variable al 
filtro (atenuación, frecuencia de trabajo, adaptación de la línea, etc). 
4. A partir de celdas CSR2 (la frecuencia de filtraje es aprox. la mitad CSRR), se realizará 
una batería de simulaciones cambiando el tamaño de los rings para comprobar como 
afecta esta variable al filtro (atenuación, frecuencia de trabajo,  etc). Se vuelve a 
verificar que ocurre cuando se modifica la posición relativa de las líneas CMSline 
respecto estas celdas CSR2. 
5. Observando que el ancho de banda del filtraje ha disminuido considerablemente 
cuando el filtro trabaja en nuestra banda de interés. Se realiza simulación variando el 
tamaño de las diversas celdas en cascada para aumentar el ancho de banda. 
4.1.- Diseño de filtros mediante metamateriales sobre tecnología 
planar 
 
La problemática que encuentra un ingeniero al mejorar las prestaciones de cualquier tipo de 
circuito/sistema es el coste económico que supone, por lo tanto, para que estas mejoras 
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puedan ser implementadas en el mundo industrial, necesita que impliquen un mínimo impacto 
en el precio de fabricación del producto.  
 
Dentro del mundo de la radiofrecuencia, donde prima la robustez e integridad de los circuitos, 
incluir dentro del mismo layout de la PCB componentes ha sido siempre una tendencia seguida 
por los ingenieros de RF, como pueden ser antenas microstrip, stubs, condensadores y bobinas. 
Todos estas funcionalidades son adoptadas por la tecnología coplanar, ya que son componentes 
pasivos embebidos dentro del substrato (FR4 es el más común dentro de la industria). 
 
En este capítulo diseñaremos filtros embebidos en tecnología coplanar, cuya interacción 
provocará efectos característicos de los metamateriales. Aprovecharemos esta nueva tecnología 
para obtener mejores filtros (con atenuaciones más abruptas) intentando compactarlos 
(mínimas dimensiones) lo máximo posible. 
 
4.1.1 Filtro banda eliminada (stopband) SRR para señales en modo 
diferencial (DM) 
 
Como se ha comentado previamente (capítulo 1), las líneas de campo electromagnético que se 
producen en un par diferencial indican donde debemos colocar los Split Ring Resonator para 
obtener un filtraje más abrupto. (ver figura 4.1) 
 
 
 
 
 
 
 
 
            Figura 4.1 Diagrama de radiación (modo diferencial) 
 
Como es comentado y analizado en otros trabajos (referencia 1-2-3) la mejor posición de los 
Split Ring Resonators para obtener un filtrado más abrupto sería justo al lado de las pistas 
coupled microstripline (CMSline), donde se concentran las líneas de campo electromagnético 
(SRR se excita principalmente por campo magnético) con más intensidad. Sin embargo para 
conseguir un diseño compacto se ha optado por colocar los rings entre las líneas CMSline y el 
plano de masa, es decir, formaríamos una PCB con 3 capas. La capa superior estaría formada 
por 2 líneas CMSline, una capa intermedia con Split Ring Resonators y finalmente el plano de 
masa en la capa inferior (ver figura 4.2). 
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        Cotas: 
• L: 100mm 
• Ancho de pista: 2.6mm 
• Separación pistas: 1.34mm 
• grosor PCB: 1.56mm 
• Grosor cobre: 0.35mm 
(Ver figura 1.4 – página 5) 
• Ancho pista SRR [c]: 0.2mm 
• Separación [d]: 0.2mm 
• Gap: 0.2mm 
• Radio : 4.25mm 
Figura 4.2 SRR entre líneas CMSline y plano de masa (SRR equidistantes entre pistas y masa) 
 
4.1.1.1  Circuito equivalente para una célda SRR con líneas MSline 
  
El circuito equivalente es descrito para una única SRR debajo de una MSline (Equivalent-Circuit 
Models for Split-Ring Resonators and Complementary Split-Ring Resonators Coupled to Planar 
Tranmission Lines) y queda simplificado de la siguiente forma: 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.3 a) circuito equivalente SRR cargado con MSline b) circuito simplificado (Ref. 1) 
 
L 
 66 
 
 
Como se había descrito en el capítulo 1, el SRR se puede describir como un resonador LC (Cs y 
Ls) que puede ser excitado por un flujo de campo magnético externo. El circuito equivalente 
eléctrico de la una línea MSline están caracterizadas por capacidad C/4 y una bobina 2L. 
La interacción entre las líneas CMSline y los SRR viene dado por un acoplamiento magnético a 
través de la inductancia mutua M. El esquema para nuestro sistema variará, ya que tendremos 
en cascada varios SRR, por lo que el esquema resultante será mucho más complejo que el 
arriba descrito. En el siguiente apartado (filtro CSRR) comentaremos el análisis realizado por el 
grupo de trabajo del departamento de Ingeniería de Electrónica de la Universidad Autónoma de 
Barcelona (Accurate circuit análisis of resonant-type Leith handed transmission lines with inter-
resonator coupling), sobre el exhaustivo análisis de líneas microstrip cargadas con 
complementarios splis ring resonartors (CSRR). 
 
• adaptación, viene dado por la expresión: 20*log (S11) 
Destacaremos las características de los filtros que corresponden a: 
• atenuación del filtro: 20*log (S21) 
• ancho de banda del filtro, se tomará el rango de freq. donde la atenuación sea mayor a 
10dBs. 
• todo lo anterior tanto para señales en modo diferencial como señales en modo común 
 
4.1.1.2  Simulación 
A partir de dimensiones de referencia de anteriores estudios (Ref. 1-2-3-4) se ha realizado la 
simulación de una CMSline (ver figura 4.2) sobre FR4 (permitividad relativa 4.4, permeabilidad 
1, tangente de pérdidas del dieléctrico 0.2) con SRR’s en una capa central (ver figura 4.2) y 5 
SRR adyacentes (distancia entre ellos 10mm). La línea CMSline ha sido diseñada para que esté 
adaptada a 100 ohmios. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Cotas: 
• L: 100mm / Ancho de pista: 2.6mm / Separación pistas: 1.34mm / grosor PCB: 1.56mm 
Grosor cobre: 0.35mm / Ancho pista SRR [c]: 0.2mm / Separación [d]: 0.2mm  
Gap: 0.2mm 
Wave port (driven terminal) 
1 
2 
Cada pista es un terminal  
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Condiciones de simulación: 
Para inyectar la señal a través de las líneas coupled msline (cmsline), utilizamos waveport 
(anexo 4), que nos generará 2 puertos de entrada/salida con sus respectivas impedancias 
normalizadas. Para trabajar con líneas CMSline inyectaremos voltaje/corriente (driven teminal 
anexo 4). La matriz de parámetros S se expresará en términos de voltaje y corriente. Esta 
configuración es la idónea para trabajar con tecnología coplanar en HFSS. 
 
Matriz de parámetros S: 
Aplicaremos al circuito considerado señales en modo diferencial (1MHz a 6GHz), midiendo su 
respuesta por los puertos 1 y 2 (cada pista es un terminal, por lo que se pueden inyectar 
señales en modo diferencial (DM) o en modo común (CM).  
La siguiente gráfica representa la matriz de parámetros S reducida, es decir, mostraremos los 
coeficientes importantes para caracterizar este circuito. En nuestro caso trabajaremos con: 
Sdd11 (S11 en modo diferencial- color rojo), Sdd21 (S21 en modo diferencial – color azul), 
Sdc11 (S11 conversión diferencial a modo común – color lila), Sdc21 (S21 conversión diferencial 
a modo común – color marrón).  
 
Resultado: 
Obtenemos un filtro banda eliminada a la frecuencia de resonancia de 3.2GHz, con un 
ancho de banda de 300MHz (at>10dB’s) y una atención máxima de 38dB’s. La adaptación 
de la CMSlines es mayor a 10dB’s, aunque se produce una desadaptación justo en la 
frecuencia de filtrado (la atenuación a esta frecuencia es elevada). No se aprecia ningún tipo de 
relación entre los dos modos (DM a CM). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.4 atenuación/adaptación en modo diferencial de CMSline cargada con 5 SRR 
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Aplicando ahora una señal en modo común al mismo circuito: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.5 atenuación/adaptación en modo común de CMSline cargada con 5 SRR 
 
La frecuencia de resonancia del filtro para señales en modo común a variado, ahora se produce 
el filtro banda eliminada a 4.6GHz, el ancho de banda es menor. La atenuación tampoco es tan 
abrupta (max. 15dB’s). La adaptación de la línea es correcta (>10dB’s). Como en el resultado 
anterior, tampoco se observa ninguna relación entre los dos modos de señales. 
 
Como conclusión, podemos afirmar que el mismo filtro (dimensiones, posición de los SRR 
respecto la línea CMSline), no trabaja de igual forma para señales en CM y DM. Las señales en 
modo común no son filtradas a la misma frecuencia ni con la atenuación que se producen con 
las señales en modo diferencial 
 
4.1.2 Filtro banda eliminada (stopband) CSRR para señales en modo común 
(CM) 
 
Siguiendo las pautas del apartado anterior mostraremos de nuevo las líneas de campo 
generadas al alimentar dos conductores en modo común: 
 
 
 
 
 
 
 
                                    Figura 4.6 Diagrama de radiación (modo común) 
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Observamos en la siguiente gráfica donde se concentran las líneas de campo eléctrico con 
mayor intensidad, de esta forma nos surge la idea de colocar los CSRR justo debajo de las 
líneas CMSline (intentando compactar el diseño del filtro como hemos realizado anteriormente). 
De esta forma tendremos una PCB bi-capa, la capa superior con las líneas CMSline y la capa 
inferior con plano de masa y CSRR (figura 4.7). 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.7 CSRR grabada en plano de masa, líneas CMSline capa TOP (mismas cotas que filtro SRR) 
 
4.1.2.1  Circuito equivalente 
  
El circuito equivalente para una línea MSline con CSRR es descrito por (Ref. 1) y queda 
simplificado de la siguiente forma: 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.8 circuito equivalente CSRR cargado con MSline 
 
Como se había comentado en el capítulo 1, el CSRR se puede describir como un resonador LC 
(Cc y Lc) que puede ser excitado por un flujo de campo eléctrico externo. El circuito equivalente 
eléctrico de la una línea MSline están caracterizadas por capacidad C y una bobina L/2. 
La interacción entre las líneas CMSline y los CSRR viene dado por un acoplamiento eléctrico a 
través de la capacidad C, sin embargo nuestro circuito tendrá en cascada varios CSRR. Además 
el circuito representa una línea microstrip cargada con una celda CSRR, y en nuestro caso 
tendremos una línea CMSline, por lo que el esquema resultante será mucho más complejo que 
el arriba descrito. En el análisis [Ref. 5] se describe la inter-relacción que existe en una línea 
microstrip cargada con varios CSRR, tanto circulares como cuadradas. La conclusión es que 
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únicamente para CSRR cuadrados con una separación pequeña el acoplamiento entre ellos es 
significativo. Sin embargo, como se ha comentado unas líneas más arriba, nuestro diseño está 
formado por una línea CMSline cargada con CSRR, eso implica un circuito equivalente más 
complejo. Hemos optado por simular este sistema mediante un software de campos 
electromagnéticos (HFSS). 
 
4.1.2.2  Simulación 
 
Siguiendo las pautas del filtro anterior (condiciones de simulación), hemos mantenido las 
dimensiones de separación de las líneas CMSline. Por otro lado, se ha mantenido las 
dimensiones de los SRR además de las distancias entre ellos. Como ya se ha comentado los 
CSRR son la imagen negativa de los SRR grabados en el plano de masa (simulación figura 4.7). 
Aplicando una señal en modo diferencial, el resultado de la simulación es el siguiente: 
 
Comprobamos que obtenemos un filtro paso todo (Sdd21 - azul), es decir, las señales en modo 
diferencial no son atenuadas dentro del rango de frecuencias de simulación. Además, es 
importante añadir que la adaptación de la línea es mayor a 15dB’s (Sdd11 - rojo). Por lo que 
podemos asegurar que este tipo de señales son transparentes con filtros CSRR. Hemos de 
añadir que no existe ninguna relación entre conversión modo diferencial/modo común (Sdc11- 
lila y Sdc21- verde). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.9 atenuación/adaptación en modo diferencial de CMSline cargada con 5 CSRR 
 
Ahora aplicamos una señal en modo común al filtro anterior y obtenemos: 
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Figura 4.10 atenuación/adaptación en modo común de CMSline cargada con 5 CSRR 
 
El filtro tiene 2 frecuencias de resonancia, por lo que filtra señales en modo común a 2GHz y 
4.4GHz, el ancho de banda es aprox. 400MHz y 2GHz respectivamente (Scc21 – verde). La 
atenuación máxima alcanza los 50dBs. La adaptación de la línea es la adecuada (>15dBs) 
(Scc11 – lila), excepto para las frecuencias donde se produce el filtrado. Como en el resultado 
anterior, tampoco se observa ninguna relación de conversión entre los dos modos de señales 
(Scd11 – azul y Scd21 – rojo). 
 
La siguiente gráfica muestra el resultado incluyendo tanto la adaptación como transmisión de 
las señales en modo común y diferencial (S11diff (verde) S21diff (rojo) S11com (azul) S21com (lila)): 
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Figura 4.11 atenuación/adaptación en modo común/diferencial  de CMSline cargada con 5 CSRR 
 
Se puede observar en la gráfica que hemos obtenido un filtro banda eliminada que actúa sobre 
señales en modo común (Scc21 – rosa) y por otro lado es transparente para señales en modo 
diferencial (Sdd21 – roja). 
Las dos frecuencias de resonancia (filtro a 2GHz y 4.2GHz) son múltiplos de longitud de onda 
pero el ancho de banda es substancialmente diferente, esta nos sugiere que posiblemente no 
corresponda con múltiplos de longitud asociada al tamaño de los rings. Probablemente esta 
segunda frecuencia de resonancia sea una interacción entre los diferentes rings y la posición 
relativa de ellos respecto la línea CMSline, cuyo estudio no está incluido en [Ref. 5]. 
 
El siguiente paso será realizar un prototipo con el diseño de filtro CSRR presentado en este 
apartado. De esta forma comprobaremos las características de éste mediante medidas de 
laboratorio. Realizaremos una correlación entre simulación y medidas, de esta forma podremos 
verificar si esta segunda resonancia (no conocida ni estudiada anteriormente) es una simple 
error del software o realmente se está produciendo este filtrado con una ancho de banda de 
2GHz. 
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4.1.2.3 Prototipo y medidas de laboratorio 
 
Aunque queden respuestas al aire desde el punto de vista de modelo circuital del filtro 
anteriormente descrito (CSRR), hemos realizado un prototipo, de esta forma podremos 
comprobar la bondad de las simulaciones realizadas en HFSS y la correlación en laboratorio. 
 
Un importante escollo a la hora de poder realizar las medidas en el laboratorio ha sido poder 
implementar el set-up hasta frecuencias de 6GHz; rango de frecuencias hasta donde se ha 
simulado el filtro. La problemática viene dada por los equipos auxiliares que se utilizan para 
generar las señales en modo diferencial (además de variar la impedancia de 50Ω a 100Ω), 
como pueden ser los acopladores híbridos o baluns. Cuyo rango de frecuencia de 
funcionamiento es hasta 1GHz (baluns) y 2GHz (acopladores híbridos). Nuestros filtros han sido 
simulados hasta 6GHz, por lo que este set-up no es el adecuado. 
Aprovechando las características de los analizadores vectoriales de la familia ENA de Agilent, 
hemos podido medir el prototipo hasta las frecuencias mencionadas anteriormente, gracias a la 
opción de generar matemáticamente estas señales diferenciales mediante el propio analizador. 
Esta característica tan importante del equipo será explicada con mayor detalle en el ANEXO 3. 
 
El programa de diseño de PCBs Eagle (de la compañía Cadsoft – versión estudiante) ha sido 
utilizado para realizar el gerber del prototipo mediante su licencia libre para uso didáctico. 
 
La figura muestra el gerber del filtro CSRR con las dimensiones utilizadas en la simulación: 
 
 
 
 
 
Figura 4.12 Gerber filtro stop band con CSRR (no está a escala) 
 
Las dimensiones de la PCB son exactamente las mismas con las que se ha realizado la 
simulación, teniendo en cuenta las limitaciones del torno donde se ha realizado el prototipo. 
Se ha trabajado con dimensiones de clase 4, que corresponden con anchura/distancias mínimas 
de 0.2mm. 
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La siguiente foto muestra el prototipo fabricado con FR4  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.13 Prototipo fabricado en la UPC (no está a escala) 
 
La única diferencia que existe entre el modelo simulado en HFSS y el prototipo son las 
conexiones que se deben realizar para inyectar las señales (en modo común o diferencial) al 
filtro.  
Por un lado, se han utilizado wave ports (anexo 4) en el software de simulación para poder 
inyectar tanto señales en modo común como en modo diferencial 
En el prototipo, se han soldado conectores SMA a PCB para poder conectar el filtro a los 
puertos del analizador. 
 
Gracias a los baluns matemáticos comentados anteriormente y descritos en el ANEXO 3, 
podemos realizar las medidas en el laboratorio. Debido a esta característica del analizador 
podremos conmutar entre señales en modo común y modo diferencial sin necesidad de variar el 
conexionado del filtro y sin necesidad de equipos auxiliares.  
Debemos recordar que las líneas CMSline deben estar adaptadas a 100Ω, este filtro es un paso 
previo a filtros que serán integrados en PCBs de conexionado de redes de área local, de este 
modo mantener la impedancia característica de la líneas (Zo=100ohmios) es un requerimiento 
indispensable. En el anexo 2 se explica el concepto de integridad de señal. Como breve 
resumen, es importante recordar que una línea de transmisión no debe tener discontinuidades 
de impedancia, ya que provocaría desadaptación y en consecuencia señales de retorno. 
 
El siguiente esquema muestra en diagrama de bloque el conexionado del filtro con el 
analizador: 
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Figura 4.14 conexión entre analizado y filtro stop band (CSRR) 
 
La siguiente gráfica muestra la caracterización del filtro (S11diff (verde) S21diff (rojo) S11com (azul) S21com 
(lila)) como hicimos anteriormente con la simulación: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.15 atenuación/adaptación modo común/diferencial  de CMSline cargada con 5 CSRR (prototipo) 
 
Tanto en la simulación como en la caracterización del filtro en el laboratorio (prototipo), 2 filtros 
banda eliminada a frecuencia 1.9GHz y 4.5GHz con anchos de banda de 400MHz y 2GHz 
(respectivamente) son obtenidos para señales en modo común, como indicaba la simulación. 
Por otro lado, obtenemos un filtro paso todo para las señales en modo diferencial, además de 
mantener una buena adaptación en la línea. 
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En la siguiente gráfica, superpondremos los resultados, tanto de simulación como de medida en 
laboratorio para poder obtener la correlación entre ambos: 
Scc11 y Scc21: adaptación (azul) y transmisión (rosa), la línea discontinua es la simulación: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.16 atenuación/adaptación modo común de CMSline cargada con 5 CSRR (prototipo vs HFSS) 
 
Sdd11 y Sd21: adaptación (verde) y transmisión (roja), la línea discontinua es la simulación: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.17 atenuación/adaptación modo diferencial de CMSline cargada con 5 CSRR (prototipo vs HFSS) 
 
La duda surge al comprobar que realmente tenemos una segunda frecuencia de resonancia de 
2GHz de ancho de banda. Como hemos comentado anteriormente los estudios realizados 
anteriormente con este tipo de rings se utilizaban en líneas microstrip. Una respuesta a este 
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fenómeno se intentará dar más adelante, cuando se haga un estudio más detallado (apartado 
4.2.1). 
 
4.1.3 Filtro banda eliminada  CSR2 para señales en modo común (CM) 
 
La principal diferencia que radica entre CSRR y CSR2 es la frecuencia de resonancia que tiene el 
fitro LC que forma esta celda, como podremos comprobar en el esquema siguiente: 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.18 esquema equivalente celda CSRR (izquierda), celda SR2 (derecha) (Ref. 4) 
 
Por lo que la frecuencia de resonancia de ambas celdas vendrá definida como 
 
Nota: El análogo CSR2 tendrá el mismo modelo circuital que SR2 pero realizando el cambio de 
L a Cc y Co a Lo (comentado en capítulo 1). Por lo que obtendremos   
 
4.1.3.1 Circuito equivalente 
 
Como sucede en los circuitos previos, no hay estudios anteriores que nos ayuden a identificar el 
modelo circuital de una línea CMSline cargada con una cascada de CSR2, por lo que 
directamente realizaremos la simulación para entender mejor cual es el funcionamiento de este 
tipo de filtro. A priori sabemos que la frecuencia de resonancia será 2 veces menor que el filtro 
CSRR estudiando en el apartado anterior 4.1.2 (manteniendo las mismas dimensiones). 
 
4.1.3.2 Simulación 
 
Para un estudio más detallado de CSR2, hemos realizado una batería de simulaciones que nos 
ayuda a conocer la diferencia que existe entre una línea CMSline cargada con celdas CSRR Y 
CSR2. 
- 3 celdas CSRR en cascada con las dimensiones del apartado anterior. 
- 3 celdas CSR2 en cascada con las dimensiones del apartado anterior. 
22SRR SRfo fo≈
22SRR SRfo fo≈
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• 3 celdas CSRR: 
 
 
 
 
 
 
 
       Figura 4.19 CMSline cargada con 3 CSRR 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.20 atenuación/adaptación modo común/diferencial  de CMSline cargada con 3 CSRR 
 
• 3 celdas CSR2: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.21 CMSline cargada con 3 CSR2 
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Dimensiones de la PCB, la CMSline y CSR2 son iguales que en las simulaciones anteriores. 
Únicamente se ha modificado la topología del ring (figura 4.21 derecha). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.22 atenuación/adaptación modo común/diferencial  de CMSline cargada con 3 CSR2 
 
Para las 2 gráficas anteriores los colores de cada una de las trazas son: 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (rojo) Sdd21: atenuación modo diferencial (marrón)  
-Scc11: adaptación en modo común (azul) Scc21: atenuación en modo común (verde) 
Si nos fijamos únicamente en la frecuencia donde se produce la primera banda eliminada: 
• CSRR: 2GHz 
• CSR2: 1GHz 
 
Como podemos comprobar, manteniendo el mismo tamaño de ring obtenemos una reducción 
de la frecuencia del filtro banda eliminada (CSR2 Figura 4.25) respecto el filtro con celdas CSRR 
(Figura 4.24). Esta reducción es aproximadamente la mitad de frecuencia, como habíamos 
comentado anteriormente (NOTA apartado 4.1.3). La segunda resonancia no sigue esta 
regla, por lo que queda aún más claro que los modelos circuitales descritos en apartados 
anteriores no incluyen esta segunda frecuencia de resonancia y por lo tanto su modelo circuital 
equivalente. 
Respecto la atenuación que se produce en el primer filtro banda eliminada, podemos afirmar 
que debido la nueva configuración de la celda, obtendremos un filtraje menos abrupto.  
El ancho de banda también ha sido reducido notablemente, y pasa de ser 300MHz -42dBs (3 
CSRR) a 150MHz -28dBs (3 CSR2).  
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Como conclusión, obtenemos más integración de las celdas CSR2 en la PCB, disminuyendo la 
frecuencia de resonancia sin necesidad de aumentar el tamaño de los rings, sin embargo 
disminuimos el ancho de banda y también la atenuación del filtro. 
 
4.2.- Estudio de la posición de los rings (SRR/CSRR) en cascada en 
Microstripline 
 
Para comprender el funcionamiento de una línea CMSline cargada con CSRR, deberemos partir 
de una configuración inicial más sencilla, estudiada por diferentes grupos de trabajo, como 
puede ser una línea microstrip cargada con celdas SRR. 
La siguiente simulación nos mostrará como se comporta un array de celdas SRR en una capa 
intermedia, entre línea microstrip y plano de masa. 
El siguiente dibujo muestra las cotas y configuración del filtro a analizar: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.23 SRR entre líneas MSline y plano de masa (SRR equidistantes entre pistas y masa) 
L: 100mm                                      (Ver figura 1.4 – página 5) 
Cotas: 
Ancho de pista: 2.6mm                      Ancho pista SRR [c]: 0.2mm 
Separación pistas: 1.34mm                 Separación [d]: 0.2mm 
grosor PCB: 1.56mm                          Gap: 0.2mm (orientación y) 
Grosor cobre: 0.35mm                       Radio: 4.8mm 
Distancia entre rings: 10mm 
Señal 
inyectada 
Señal 
recibida 
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Figura 4.24 atenuación/adaptación en modo común de MSline cargada con 5 SRR (gap dirección y) 
 
La línea azul identifica la adaptación de MSline cargada con 5 celdas SRR (S11) 
La línea rosa identifica la transmisión de MSline cargada con 5 celdas SRR (S21) 
 
En la siguiente simulación partiremos del mismo diseño (manteniendo toda las cotas 
anteriores), pero variando la orientación del gap de las celdas SRR, que pasarán a estar en la 
dirección X. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.25 SRR (gap orientación x) entre líneas MSline  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.26 atenuación/adaptación en modo común de MSline cargada con 5 SRR (gap orientación x) 
0.00 1.00 2.00 3.00 4.00 5.00 6.00
Freq [GHz]
-40.00
-30.00
-20.00
-10.00
0.00
Y1
Ansoft Corporation SRR5GHz (doble)-L20_gap-yXY Plot 2
Curve Info
dB(St(Box1_T1,Box1_T1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Box1_T1,Box1_T2))
Setup1 : Sw eep1
0.00 1.00 2.00 3.00 4.00 5.00 6.00
Freq [GHz]
-40.00
-30.00
-20.00
-10.00
0.00
Y1
Ansoft Corporation SRR5GHz (doble)-L20_gap-xXY Plot 2
Curve Info
dB(St(Box2_T1,Box2_T1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Box2_T1,Box2_T2))
Setup1 : Sw eep1
 82 
 
 
 
Comprobamos que las celdas SRR tienen la característica de cross-polarización, es decir, no se 
comportan de igual forma si la orientación de las celdas varía respecto el campo magnético 
generado por la pista MSline. 
La siguiente batería de pruebas serán realizadas para comprobar la respuesta del filtro al 
mantener la orientación del gap, pero variando la posición relativa de la MSline respecto las 
celdas SRR. 
 
 
 
 
 
 
 
         (A)        (B)        (C) 
Figura 4.27 MSline (variando pos. X) cargada con SRR (gap orientación Y)  
 
El resultado es el siguiente: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.28 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición A) cargada con 5 SRR  
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Figura 4.29 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición B) cargada con 5 SRR  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.30 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición C) cargada con 5 SRR  
 
Observamos dos frecuencias donde se producen atenuación de la señal en modo común 
claramente definidas, la primera sobre 1.6GHz, producida cuando la línea MSline no está 
centrada sobre las celdas SRR.  La segunda alrededor de los 5GHz. Sin embargo podemos 
apreciar que cuando la línea MSline está desplazada respecto el centro los resultados de 
atenuación/amplificación sobre los 3GHz nos hacen dudar sobre la fiabilidad de los resultados a 
estas frecuencias. 
Como conclusión, podemos asegurar que los filtros formados por MSline cargadas con SRR 
filtran señales en modo común. La posición de la línea MSline respecto las celdas y la 
orientación de las celdas son variables que pueden modificar la frecuencia de funcionamiento 
del filtro banda eliminada. 
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Realizamos el estudio anterior (orientación del gap), pero cargando MSline con 
CSRR 
 
 
 
 
 
 
 
 
            (A)        (B) 
Figura 4.31 MSline (gap orientación X (A) – Y(B)) cargada con CSRR 
 
Mismas cotas que el diseño anterior, únicamente modificando la tipología de celda. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.32 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición A) cargada con 5 CSRR 
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Figura 4.33 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición B) cargada con 5 CSRR 
 
Comprobamos que las celdas CSRR también tienen la característica de cross-polarización, es 
decir, no se comportan de igual forma si la orientación de las celdas varía respecto el campo 
eléctrico incidente que proviene de las líneas MSline. 
 
La siguiente batería de pruebas serán realizadas para comprobar la respuesta del filtro al 
mantener la orientación del gap, pero variando la posición relativa de la MSline respecto las 
celdas CSRR. 
 
 
 
 
 
 
         (A)    (B)          (C) 
Figura 4.34 MSline (variando pos. X) cargada con CSRR (gap orientación Y)  
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El resultado es el siguiente: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.35 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición A) cargada con 5 CSRR 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.36 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición B) cargada con 5 CSRR 
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Figura 4.37 atenuación/adaptación en modo común de MSline (posición C) cargada con 5 CSRR 
 
Conclusiones: 
• Verificado la cross-polarización de las celdas SRR y CSRR, dependiendo de la posición 
(gap) respecto al campo generado por la línea MSline obtendremos diferentes 
resultados. 
• Las celdas SRR y CSRR no se comportan igual como queda explicado en [Ref.1], sus 
circuitos equivalentes son diferentes, por lo tanto la frecuencia de resonancia y la 
atenuación serán distintas. 
• La posición relativa de la línea MSLine implica una respuesta del filtro diferente, 
llegando al punto de amplificar en cierto rango de frecuencias cuando la línea está 
ubicada justo en un extremo de la celda. Esta conclusión faltaría ser verificada con 
posteriores estudios. 
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4.3.- Estudio de la posición de los rings (CSRR/CSR2) en cascada en 
Coupled Microstripline 
 
Como hemos visto en el apartados anteriores, coupled microstripline (CMSline) cargadas sobre 
SRR o CSRR (CSR2) son una nueva fuente de estudio, ya que todos los artículos leídos en la 
bibliografía estudian el comportamiento de líneas microstripline (Msline) cargadas con SRR o 
CSRR.  
Algunas características y comportamientos observados en líneas microstripline pueden ser 
extrapolados a líneas CMSline. Sin embargo hemos comprobado otras características de este 
tipo de filtros no estudiada hasta ahora.  
Gracias a la simulación mediante HFSS y la correlación obtenida mediante la caracterización de 
un prototipo en laboratorio, podemos asegurar la fiabilidad de estas simulaciones y por lo tanto 
no será necesario construir un prototipo para cada uno de los diseños que se muestren en los 
sucesivos apartados.  
 
Debido a la complejidad que implica desarrollar un modelo circuital, mediante bobinas y 
condensadores, sobre la base de nuestro estudio (CMSline cargada con CSRR), se ha creído 
conveniente realizar una batería de simulaciones para poder caracterizar cada una de las 
dimensiones que toman partido dentro del diseño de este tipo de filtro, como pueden ser, 
posición relativa de los celdas respecto las líneas CMSline, distancia entre rings, técnicas para 
aumentar ancho de banda (rings cuadrados). Un punto clave sería encontrar el motivo por el 
cual se produce esta segunda resonancia mediante este tipo de filtro. 
 
4.3.1 Estudio de la separación entre rings  
 
A partir de una batería de simulaciones se pretender entender el comportamiento del filtro, 
formado por líneas CMSline cargadas con CSRR. De esta forma podremos conocer las variables 
que modifican tanto el ancho de banda, como atenuación del filtro en las dos frecuencias de 
resonancia observada hasta el momento.  
 
La batería de simulaciones constará de los siguientes ensayos: 
i. CMSline cargada con 5 CSRR (11mm de separación), de tal forma que podamos obviar el 
acoplamiento que pueda haber entre ellos. 
ii. CMSline cargada con 3 CSRR (11mm de separación), en esta configuración podremos 
comprobar la importancia que tiene al número de celdas en cascada 
iii. CMSline cargada con 3 CSRR (3mm de separación), comprobaremos que importancia tiene 
el acoplamiento mutuo que es estudiado en MSline cargada con CSRR (Ref. 5)  
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i. CMSline cargada con 5 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.38 CMSline cargada con 5 CSRR 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.39 atenuación/adaptación modo común/diferencial  de CMSline cargada con 5 CSRR 
 
ii. CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.40 CMSline cargada con 3 CSRR 
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Figura 4.41 atenuación/adaptación modo común/diferencial  de CMSline cargada con 5 CSRR (11mm) 
 
iii. CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 3mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.42 CMSline cargada con 3 CSRR 
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Figura 4.43 atenuación/adaptación modo común/diferencial  de CMSline cargada con 3 CSRR (3mm) 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (verde) Sdd21: atenuación modo diferencial (rojo)  
-Scc11: adaptación en modo común (azul) Scc21: atenuación en modo común (rosa) 
La siguiente tabla realiza una comparativa entre los 3 filtros simulados destacando adaptación y 
a atenuación en modo común. Observando los resultados sacamos la clara conclusión que los 3 
filtros actúan de igual manera para las señales diferenciales, es decir, atenuación propia de la 
línea CMSline y buena adaptación (Ab filtro (1ª) - ancho de banda del filtro en la primera 
resonancia, Máx aten. – Máxima atenuación del filtro: 
 
Filtro Ab filtro (1ª) Máx. aten. Ab filtro (2ª) Máx. aten. 
i 400MHz 46dBs 2GHz 49dBs 
ii 400MHz 48dBs 2GHz 42dBs 
iii 400MHz 43dBs 1.4GHz 45dBs 
 
Conclusiones: 
• No hay diferencias significativas en la banda eliminada de la primera resonancia del 
filtro en función del número de celdas. 
• Reducir el número de celdas comporta en la segunda banda eliminada una disminución 
de la atenuación. 
• Disminuir la distancia entre rings (circulares) no implica grandes diferencias en la 
frecuencia de resonancia del filtro ni en la atenuación (primera resonancia). 
• En la segunda resonancia observamos otro comportamiento, se reduce en ancho de 
banda considerablemente y también se aprecia una disminución en la atenuación.  
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4.3.2 Estudio de la posición del ring respecto Coupled Mstripline (CMSline) 
 
Para comprobar el efecto producido al excitar los CSRR mediante CMSline que varían su 
posición relativa respecto las celdas, hemos realizado una batería de simulaciones igual que el 
apartado anterior. Esta vez se ha realizado una comparativa entre distancia de la línea CMSline 
respecto las celdas incluyendo también otra nueva variables, el grosor de la pista. De esta 
forma también estamos variando la superficie de pista que excita la celda CSRR. Gracias a las 
simulaciones obtendremos unas conclusiones que complementan las del apartado anterior.  
 
La batería de simulaciones constará de los siguientes filtros: 
iv   CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, separación pistas 0.35mm 
v    CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, separación pistas 0.7mm 
vi   CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, separación pistas 1mm 
vii   CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, separación pistas 1.3mm 
viii  CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, separación pistas 2mm 
 
iv.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline  
0.35mm
 
, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.44 Separación CMSLine (0.35mm) – ancho pista CMSLine (2.6mm) 
• Max atenuación: -45dB’s (2GHz) -50dB’s (4.6GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 400MHz   2.1GHz 
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v.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline  
0.7mm
 
, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.45  Separación CMSLine (0.7mm) – ancho pista CMSLine (2.6mm) 
• Max atenuación: -48dB’s (2GHz) -42dB’s (4.6GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 400MHz  2.1GHz 
• Sdd11 mejora, es decir tenemos mejor adaptación en modo diferencial 
 
vi.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline  
1mm
 
, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.46 Separación CMSLine (1mm) – ancho pista CMSLine (2.6mm) 
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• Max atenuación: -45dB’s (2GHz) -35dB’s (4.7GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 360MHz  2.1GHz 
• Sdd11 mejora, es decir tenemos mejor adaptación en modo diferencial 
 
vii.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
 1.3mm
 
, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.47 Separación CMSLine (1.3mm) – ancho pista CMSLine (2.6mm) 
 
• Max atenuación: -45dB’s (2.05GHz) -40dB’s (4.6GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 300MHz  2.1GHz 
• Sdd11 mejora, es decir tenemos mejor adaptación en modo diferencial 
 
viii.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación 
CMSline 2mm
 
, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 11mm) 
 
 
 
 
 
 
 
0.00 1.00 2.00 3.00 4.00 5.00 6.00
Freq [GHz]
-50.00
-40.00
-30.00
-20.00
-10.00
0.00
Y1
Ansoft Corporation CSRR-3un3XY Plot 5
Curve Info
dB(St(Diff1,Diff1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Diff2,Diff1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm1,Comm1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm2,Comm1))
Setup1 : Sw eep1
 95 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.48 Separación CMSLine (2mm) – ancho pista CMSLine (2.6mm) 
 
• Max atenuación: -44dB’s (2.05GHz) -38dB’s (4.6GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 200MHz  2GHz 
• Sdd11 mejora, es decir tenemos mejor adaptación en modo diferencial 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (verde) Sdd21: atenuación modo diferencial (rojo)  
-Scc11: adaptación en modo común (azul) Scc21: atenuación en modo común (rosa) 
 
La siguiente tabla realiza una comparativa entre los 5 filtros simulados destacando adaptación, 
atenuación en modo común y adaptación en modo diferencial. Observando los resultados 
sacamos la clara conclusión que los 3 filtros atenúan la señales diferenciales de igual modo, es 
decir, atenuación propia de la línea CMSline (Ab filtro (1ª) - ancho de banda del filtro en la 
primera resonancia, Máx aten. – Máxima atenuación del filtro): 
 
Filtro Rl (modo dif) Ab filtro (1ª) Máx. aten. Ab filtro (2ª) Máx. aten. 
iv 9dBs 400MHz 45dBs 2.1GHz 50dBs 
v 11dBs 400MHz 48dBs 2.1GHz 42dBs 
vi 14dBs 360MHz 45dBs 2.1GHz 35dBs 
vii 15dBs 300MHz 45dBs 2.1GHz 40dBs 
viii 19dBs 200MHz 44dBs 2GHz 38dBs 
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Conclusiones: 
• Aumentar la separación de las pistas mejora la adaptación de la línea en modo 
diferencial, pero disminuimos el ancho de banda del filtro 1ª resonancia. 
• El ancho de banda del filtro 2ª resonancia es constante independientemente de la 
distancia de las líneas CMSline entre ellas, lo único remarcable es destacar que la 
atenuación del filtro se reduce (pero no sigue una pauta). 
• Comprobando que la separación de las pistas CMSline afecta únicamente en la 
adaptación de la línea para señales en modo diferencial, llegando al punto óptimo sin 
disminuir ancho de banda del primer filtro stop band (0.7mm). Si continuamos 
aumentando la distancia mejoraremos la adaptación de la línea a 100 ohmios, pero por 
el contrario, iremos reduciendo el ancho de banda del primer filtro. La 2ª resonancia 
mantiene sus características pero también se observa una disminución de la atenuación 
cuando la línea CMSline se separa más de 0.7mm. 
 
4.3.3 Influencia del ancho de pistas Coupled Mstripline (CMSline) 
 
El siguiente paso es comprobar si afecta el grosor de la pista CMSline manteniendo su 
separación fija, de esta forma podremos observar si el área de la pista respecto las celdas CSRR 
también puede afectar al comportamiento del filtro. 
Hemos realizado la batería de simulaciones siguientes: 
ix   CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, ancho pistas 2.1mm 
x    CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, ancho pistas 1.4mm 
xi   CMSline cargada con 3 CSRR, dimensiones igual que filtro ii, ancho pistas 0.7mm 
 
ix.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas 2.1mm
 
, distancia entre celdas 11mm). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.49 Separación CMSLine (0.7mm) – ancho pista CMSLine (2.1mm) 
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• Max atenuación: -42dB’s (2.05GHz) -40dB’s (4.6GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 300MHz  2.1GHz 
 
Si comparamos con la gráfica 4.28, hemos disminuido el ancho de banda en el primer filtro y 
atenuación. Respecto el segundo filtro observamos que no ha habido ninguna variación. Como 
ocurría con la separación de las líneas CMSline obtenemos también una mejora en la adaptación 
de la línea para señales en modo diferencial.  
 
x.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas 1.4mm
 
, distancia entre celdas 11mm). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.50 Separación CMSLine (0.7mm) – ancho pista CMSLine (1.4mm) 
• Max atenuación: -26dB’s (2GHz) -32dB’s (4.4GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 400MHz  2GHz 
 
xi.- CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas 0.7mm
 
, distancia entre celdas 11mm). 
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Figura 4.51 Separación CMSLine (0.7mm) – ancho pista CMSLine (0.7mm) 
• Max atenuación: -44dB’s (2.17GHz) -36dB’s (4.6GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 400MHz  1.9GHz 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (verde) Sdd21: atenuación modo diferencial (rojo)  
-Scc11: adaptación en modo común (azul) Scc21: atenuación en modo común (rosa) 
 
La siguiente tabla realiza una comparativa entre los 3 filtros simulados destacando adaptación, 
atenuación en modo común y adaptación en modo diferencial. Observando los resultados 
sacamos la clara conclusión que los 3 filtros atenúan la señales diferenciales de igual modo, es 
decir, atenuación propia de la línea CMSline. (Ab filtro (1ª) - ancho de banda del filtro en la 
primera resonancia, Máx aten. – Máxima atenuación del filtro): 
 
Filtro Rl (modo dif) Ab filtro (1ª) Máx. aten. Ab filtro (2ª) Máx. aten. 
v 11dBs 400MHz 48dBs 2.1GHz 42dBs 
ix 16dBs 300MHz 42dBs 2.1GHz 40dBs 
x 24dBs 400MHz 26dBs 2.0GHz 32dBs 
xi 14dBs 400MHz 44dBs 1.9GHz 36dBs 
 
Conclusiones: 
• Se corrobora la conclusión anterior, mejor adaptación modo diferencial, disminución de 
la atenuación del filtro tanto de la primera resonancia como de la segunda. Por lo que 
tenemos 2 grados de libertad para diseñar los filtros: 
1. Ancho de las líneas CMSline (que forman parte de la Zo de la línea) 
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2. Separación de las líneas (que forman parte de la Zo de la línea) 
 
• Debemos jugar con estas dos variables para balancear las características del filtro en 
función de la adaptación de la línea (integridad de señal), ancho de banda y atenuación 
del filtro. 
 
4.3.4 Técnica para aumentar el ancho de banda del filtro de banda 
eliminada 
 
 
Se ha comprobado que es posible filtrar señales en modo común a frecuencias elevadas con 
ancho de banda considerable, debido a esta segunda frecuencia de resonancia del filtro. Sin 
embargo, quizá nos interesen filtrar frecuencias más próximas al 1GHz o menores, por lo que 
tendremos que acondicionar el filtro a las frecuencias de nuestro interés.  
 
El problema radica en aumentar el ancho de banda de la primera frecuencia de resonancia, 
realizando un diseño lo más compacto posible en términos de longitud y maximizando el ancho 
de banda que cubra nuestras necesidades. Hasta el momento, hemos simulado y verificado una 
PCB con unas dimensiones como referencia, las cotas de las celdas SRR como las CSRR han 
sido elegidas de tal forma que obtuviéramos resultados dentro del ancho de banda de 1GHz-
5GHz.  
 
El objetivo de este apartado es bajar en frecuencia el filtro stop band (sobre los centenares de 
Mega Hertzios). Otro requisito es utilizar alguna técnica para aumentar el ancho de banda de 
los filtros, ya que como hemos comprobado en los diseños anteriores la primera frecuencia de 
resonancia (la más estudiada hasta el momento) tiene un ancho de banda de filtraje más 
estrecho. 
 
Para disminuir la frecuencia de la banda eliminada sin aumentar el tamaño de la celda, se ha 
optado por 2 soluciones (nos focalizamos en la primera resonancia del filtro): 
• Utilizar celdas CSR2 
• Aumentar el área de la celda, de este modo la capacidad asociada incrementará su 
valor y por lo tanto la frecuencia de resonancia del filtro disminuirá. 
• Variar el tamaño de cada una de las celdas (cascada) para tener diferentes frecuencias 
de resonancia contiguas. De esta forma podremos aumentar ancho de banda. 
 
En la siguiente figura se observa el nuevo diseño, que está formado por una única celda CSR2 
con forma rectangular; éste será el punto de partida: 
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CMSline cargada con 1 CSR2 (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
1.3mm, ancho pistas CMSline  2.6mm). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.52 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 1.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.53 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 1.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (verde) Sdd21: atenuación modo diferencial (rojo)  
-Scc11: adaptación en modo común (azul) Scc21: atenuación en modo común (rosa) 
• Max atenuación: -11dB’s (420MHz) -14dB’s (2.95GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 30MHz  150MHz 
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Comprobamos que una única celda realiza una filtraje con poca atenuación y el ancho de banda 
es reducido (1ª banda eliminada). La segunda banda eliminada es casi testimonial comparada 
con los filtros anteriores. 
Manteniendo las dimensiones de la CSR2 cuadrada, se han añadido 2 celdas más: 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.54 3 CSR2 separación 1mm entre ellas – CMSLine (separación 1.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.55 3 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 1.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
• Max atenuación: -18dB’s (500MHz) -29dB’s (2.9GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 60MHz  200MHz 
 
Por lo tanto, las conclusión sobre la relación entre número de rings y ampliación/disminución 
del ancho de banda del filtro además de la atenuación se verifica en este tipo de celdas 
(rectangulares).  
Como hemos bajado en frecuencia la banda eliminada, ahora dentro del rango de los 6GHz 
observamos que la atenuación en modo diferencial (4.2Ghz 400MHz ancho de banda -32dBs 
atenuación), anteriormente dentro del rango de simulación no apreciábamos este filtrado.  
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El estudio de líneas CMSline cargadas con CSRR no ha sido realizado anteriormente por lo que 
son los primeros resultados de esta configuración. Debido a la complejidad de este filtro es 
difícil realizar una equivalencia a un modelo de circuito (bobinas y condensadores). Una 
característica muy importante de este tipo de filtros es que la frecuencia de de banda eliminada 
para las señales en modo común y diferencial son diferentes.   
En la siguiente simulación también verificaremos que variando la distancia de las pistas 
(CMSline), podemos modificar el ancho de banda y atenuación del filtro. Por supuesto, esto 
modificará también la adaptación de la línea (apartado 4.2.2). El filtro tiene las mismas cotas 
que el anterior pero variando la separación entre las pistas CMSLine: 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.56 3 CSR2 separación 1mm entre ellas – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.57 3 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
• Max atenuación: -29dB’s (500MHz) -27dB’s (2.9GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 60MHz  200MHz 
 
Como ocurría en las celdas circulares, la posición relativa de la línea CMSline respecto las CSR2 
modifican la atenuación del filtro y en menor medida el ancho de banda. 
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Como comprobamos, la primera frecuencia de resonancia tiene un ancho de banda de 60MHz, y 
dependiendo la aplicación será insuficiente, por lo que vamos a utilizar una técnica para 
mejorar el ancho de banda. Variamos las dimensiones entre cada una de las celdas que forman 
el filtro, de esta forma cada una resonará a una frecuencia ligeramente mayor/menor que el 
resto de celdas. Gracias a cada una de las resonancias contiguas  podremos conseguir ampliar 
el ancho de banda del conjunto. Partimos de la simulación anterior, pero variamos el tamaño de 
cada una de las celdas (20x10mm – 19x9mm – 18x8mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.58 3 CSR2 separación 1mm entre ellas – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
Podemos observar la diferencia de tamaño de cada una de las celdas, esto implica que cada 
filtro LC tenga una frecuencia de resonancia distinta, pero cercanos entre ellos. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.59 3 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
• Max atenuación: -18dB’s (500MHz) -22dB’s (3.1GHz) 
1 Frecuencia resonancia:   2 Frecuencia resonancia: 
• Ancho de banda: 150MHz  500MHz 
 
0.00 1.00 2.00 3.00 4.00 5.00 6.00
Freq [GHz]
-30.00
-20.00
-10.00
0.00
Y
1
Ansoft Corporation CSR-rectangular-3un-tracks 0.3mm-opt400-500MHzXY Plot 1
Curve Info
dB(St(Diff1,Diff1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm1,Comm1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Diff1,Diff2))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm1,Comm2))
Setup1 : Sw eep1
 104 
 
 
Se observan las tres frecuencias de resonancia en el filtro de la 1ª banda eliminada 
Aunque estemos focalizados en la primera resonancia, podemos verificar que algo similar 
ocurren también en la segunda frecuencia de resonancia.  
Mejoramos ancho de banda, pero disminuimos atenuación. 
Realizamos un zoom en el rango de frecuencias 0-1GHz: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.60 3 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
Conclusiones: 
• Se necesitan varias celdas en cascada para ampliar el ancho de banda y atenuación del 
filtro 
• Modificar el área de cada una de las celdas permite tener diferentes frecuencias de 
resonancia generada por los filtros (LC), aumentando el ancho de banda, pero 
disminuyendo atenuación 
• La posición de las pistas respecto las celdas modifica principalmente la adaptación en 
modo diferencial. En menor medida la atenuación del filtro. 
• La segunda frecuencia de resonancia no actúa como la primera, no sigue todas las 
reglas que son explicadas por los artículos [ref.1-2], parece que depende de la 
geometría de las celdas y la separación entre ellas. 
 
Para intentar entender un poco mejor la diferencia entre filtros con geometría rectangular y 
circular, hemos representado gráficamente el campo eléctrico y magnético en varias 
configuraciones de filtro para poder obtener más conclusiones. 
Partiendo de la simulación de CSR2 separación 1mm entre ellas – CMSLine (separación 0.3mm 
ancho pista 2.6mm) 20x10mm celda cuadrada: 
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Figura 4.61 3 CSR2 separación 1mm entre ellas – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.62 3 CSR2 (cuadrada 20mmx10mm) – CMSLine (separación 0.3mm ancho pista 2.6mm) 
 
Se representa otra vez la simulación del filtro indicado. De esta forma verificaremos su 
funcionamiento y compararemos los resultados obtenidos en la representación de campos. En 
las sucesivas gráficas se representará el campo eléctrico – magnético a las frecuencias 1.5GHz 
y 2.8GHz: 
Freq: 1.5GHz 
 
Figura 4.63      campo eléctrico         campo magnético 
 
0.00 1.00 2.00 3.00 4.00 5.00 6.00
Freq [GHz]
-40.00
-30.00
-20.00
-10.00
0.00
Y1
Ansoft Corporation CSR-rectangular-3un-tracks 0.3mmXY Plot 1
Curve Info
dB(St(Diff1,Diff1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm1,Comm1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Diff2,Diff1))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm2,Comm1))
Setup1 : Sw eep1
 106 
 
 
Freq: 2.8GHz 
 
Figura 4.64      campo eléctrico         campo magnético 
 
Se han elegido representar el campo a 1.5GHz y 2.8GHz teniendo en cuenta frecuencias donde 
el filtro en modo común atenúa la señal en la banda de (1.5GHz) y la 2ª banda eliminada 
(2.8GHz). 
Para comparar estos resultados respecto celdas circulares se representa los campos de la 
simulación iii, CMSline cargada con 3 CSRR (c y d=0.2mm, FR4 [1.56mm], separación CMSline 
0.7mm, ancho pistas CMSline 2.6mm, distancia entre celdas 3mm. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.65 CMSline cargada con 3 CSRR 
 
Elegimos las siguientes frecuencias a representar (2GHz y 4.4GHz) 
Freq. 2GHz: 
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Figura 4.66      campo eléctrico         campo magnético 
Freq. 4.4GHz: 
 
Figura 4.67      campo magnético 
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CAPÍTULO 5.     Filtro banda eliminada (CM) para redes 
Ethernet 
Llegado este punto del proyecto, el objetivo de este capítulo es buscar una aplicación práctica 
de un filtro banda eliminada para señales en modo común dentro de un sistema que trabaje en 
modo diferencial.  
En el capítulo 2, se habla de las redes Ethernet. Dentro de los sistemas balanceados, las redes 
Ethernet son de las que trabajan a más alta frecuencia (centenares de Megahertzios); por 
ejemplo, dentro de las redes de categoría 6A el ancho de banda va des 1MHz a 500MHz.  
Las instalaciones de cableado estructurado son cada vez más susceptibles a ser interferidas por 
equipos/sistemas cercanos como se explica en el capítulo 3 (EMC en cableado estructurado) por 
lo que se decide diseñar un filtro para este tipo de sistemas. 
 
5.1.- Diseño de un filtro para la banda de 400MHz-500MHz  
 
 
A partir de las dimensiones, topología, distancias de rings y posición de las líneas CMSline 
analizadas en el capítulo 4, realizamos un filtro de señales en modo común para el rango de 
frecuencias 400MHz-500MHz. 
 
 
Figura 5.1 Filtro banda eliminada (CM) para redes Ethernet 
 
El filtro consta de 3 celdas CSR2 con el tamaño adecuado para que filtren señales en modo 
común sobre la frecuencia de 400MHz. Cada uno de los rings tiene un área ligeramente 
diferente, de esta forma aumentamos el ancho de banda del filtro, técnica comentada en el 
apartado 4.3.4. 
La elección de celdas cuadradas es para disminuir la cota “y” (12,5mm), ya que al ser un filtro 
para redes Ethernet comportará que 4 líneas CMSline deban ser colocadas paralelas y evitar de 
esta forma diafonía entre ellas.  
23mm 25mm 27mm 
12.5mm 
y 
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La distancia entre las dos líneas CMSline es de 0.3mm, el ancho de pista es de 0.34 (apartados 
4.3.2 y 4.3.3) 
 
El resultado ha sido el siguiente: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.2 atenuación/adaptación modo común/diferencial filtro redes Ethernet (400MHz-500MHz) 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (rojo) Sdd21: atenuación modo diferencial (azul)  
-Scc11: adaptación en modo común (marrón) Scc21: atenuación en modo común (verde) 
 
Conseguimos un filtro para señales en modo común (att. >10dBs) entre 400MHz y 500MHz. 
 
5.2.- Diseño de un filtro para la banda de 400MHz-500MHz 
(aplicaciones 10GbitBASE-T) 
 
Como hemos comentado en el capitulo 2, para alcanzar la velocidad de transmisión de 10Gbps 
en redes Ethernet en necesario trabajar con 4 canales en paralelo por donde se transmite 
2.5Gbps por cada uno. El Standard Ethernet trabaja con 4 pares diferenciales soportados tanto 
por el conector RJ45 y por los cables trenzados que se deben instalar. 
En la siguiente simulación proponemos introducir 4 líneas CMSline con y sin CSR2, de este 
modo podremos representar la diafonía tanto en modo diferencial como en modo común que se 
produce entre las diversas líneas CMSline. 
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Figura 5.3 Filtro banda eliminada (CM) para redes Ethernet. 4 CMSline 
 
El tamaño de las celdas cuadradas CSR2 es igual que la simulación (figura 5.1). La separación 
de las líneas CMSline es de 12mm. 
 
La siguiente gráfica representa la adaptación y filtrado de señale en modo diferencial y común 
entre puerto P1 y P2: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.4 atenuación/adaptación modo común/diferencial entre puerto 1 y puerto 2 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (rojo) Sdd21: atenuación modo diferencial (azul)  
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-Scc11: adaptación en modo común (marrón) Scc21: atenuación en modo común (verde) 
En este caso la línea CMSline está cargada con el filtro diseño para redes Ethernet. 
 
La siguiente gráfica representa la adaptación y filtrado de señale en modo diferencial y común 
entre puerto P3 y P4: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.5 atenuación/adaptación modo común/diferencial entre puerto 3 y puerto 4 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (rojo) Sdd21: atenuación modo diferencial (azul)  
-Scc11: adaptación en modo común (marrón) Scc21: atenuación en modo común (verde) 
En este caso la línea CMSline está cargada con el filtro diseño para redes Ethernet. 
 
La siguiente gráfica representa la adaptación y filtrado de señale en modo diferencial y común 
entre puerto P5 y P6: 
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Figura 5.6 atenuación/adaptación modo común/diferencial entre puerto 5 y puerto 6 
 
-Sdd11: adaptación en modo diferencial (rojo) Sdd21: atenuación modo diferencial (azul)  
-Scc11: adaptación en modo común (marrón) Scc21: atenuación en modo común (verde) 
En este caso la línea CMSline no está cargada con el filtro diseño para redes Ethernet, por lo 
que veremos el comportamiento general de una línea CMSline. 
 
La siguiente gráfica representa la adaptación y filtrado de señale en modo diferencial y común 
entre puerto P7 y P8: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.7 atenuación/adaptación modo común/diferencial entre puerto 7 y puerto 8 
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-Sdd11: adaptación en modo diferencial (rojo) Sdd21: atenuación modo diferencial (azul)  
-Scc11: adaptación en modo común (marrón) Scc21: atenuación en modo común (verde) 
En este caso la línea CMSline no está cargada con el filtro diseño para redes Ethernet, por lo 
que veremos el comportamiento general de una línea CMSline, tanto en adaptación como en 
transmisión. 
 
Una vez caracterizado cada puerto (tanto para señales en modo común como en modo 
diferencial), el siguiente paso es comprobar la interacción (diafonía) que se produce entre los 
diversos puertos que forman la PCB, considerando que cada uno de ellos tiene diferente 
configuración, es decir, algunos puertos tienen añadido a la línea CMSline filtros con CSR2. 
Representaremos la diafonía que se produce entre cada uno de los puertos adyacentes, donde 
el acoplamiento será mayor, tanto en el lado cercano (NEXT) como en el lado lejano (FEXT). 
 
En el siguiente caso observaremos la diafonía que se produce entre dos líneas CMSline que 
tienen rings CSR2 que actúan como filtros en modo común: 
 
• Diafonía lado cercano (NEXT) entre puertos: P1 – P3  
• Diafonía lado lejano (FEXT) entre puertos: P1 – P4 
 
Figura 5.8 diafonía en modo común y diferencial entre puerto 1 y puerto 3/4 
 
 
Podemos observar que la gráfica está dividida en dos grupos, la diafonía en modo diferencial 
(NEXT – línea roja / FEXT - línea marrón) y la diafonía en modo común (NEXT – línea verde / 
 114 
 
 
0.00 0.20 0.40 0.60 0.80 1.00
Freq [GHz]
-100.00
-90.00
-80.00
-70.00
-60.00
-50.00
-40.00
-30.00
-20.00
-10.00
0.00
Y
1
Ansoft Corporation CSR-rectangular-450MHz_microstrip tyco-filtro300-501-3XY Plot 5
Curve Info
dB(St(Diff1,Diff5))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Diff1,Diff6))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm1,Comm5))
Setup1 : Sw eep1
dB(St(Comm1,Comm6))
Setup1 : Sw eep1
FEXT – línea azul). Por lo que podemos concluir que la mayor parte del acoplamiento que se 
produce entre estos dos puertos viene dado por las señales en modo común. 
 
En la siguiente gráfica observaremos la diafonía que se produce entre un puerto que tiene CSR2 
contra un puerto sin filtro en modo común: 
• Diafonía lado cercano (NEXT) entre puertos: P3 – P5 
• Diafonía lado lejano (FEXT) entre puertos: P3 – P6 
 
Diafonía en modo diferencial: 
NEXT – línea roja  
FEXT - línea marrón 
 
Diafonía en modo común: 
NEXT – línea verde 
FEXT – línea azul 
Figura 5.9 diafonía en modo común y diferencial entre puerto 3 y puerto 5/6 
 
Como sucede en el caso anterior observamos claramente dos grupos, la diafonía producida al 
inyectar por las líneas CMSline señal en modo diferencial y el acoplamiento al alimentar las 
líneas con señal en modo común. Como sucedía anteriormente, el acoplamiento debido a 
señales en modo común es varios órdenes de magnitud mayor al producido por señales en 
modo diferencial. Si comparamos las gráficas de diafonía producida por señales en modo 
común, nos damos cuenta que ha disminuido aprox. 10dB’s el acoplamiento.  
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Por último representamos la diafonía producida por dos puertos CMSline que no tengan filtro 
asociado 
• Diafonía lado cercano (NEXT) entre puertos: P5 – P7 
• Diafonía lado lejano (FEXT) entre puertos: P5 – P8 
Diafonía en modo diferencial: 
NEXT – línea roja  
FEXT - línea marrón 
 
Diafonía en modo común: 
NEXT – línea verde 
FEXT – línea azul 
Figura 5.10 diafonía en modo común y diferencial entre puerto 5 y puerto 7/8 
 
En este caso la diafonía en modo común en aprox. 20dBs menos que cuando tenemos dos 
líneas CMSline cargadas con CSR2. Esto indica que los rings están empeorando la diafonía entre 
puertos, sobretodo en acoplamiento en modo común. Para comprobar que ocurre con los 
campos, representamos el campo E en el plano de masa: 
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Figura 5.11 Campo E en el plano de masa 
 
Como se puede apreciar al utilizar rings CSR2 modificamos la distribución de campo E que se 
produce en el plano de masa. De esta manera provocamos una mayor circulación de corriente 
por el perímetro del ring. Esto implica un incremento del acoplamiento entre dos líneas CMSline 
con rings ya que es como si estuvieran más cerca: 
Figura 5.12 Campo E en el plano de masa (zoom) 
 
Para reducir este acoplamiento tenemos dos alternativas, separa las líneas CMSline cargadas 
con rings CSR2 o añadir vías al plano de masa que está en la parte interna del ring, ya que el 
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único camino que une la isla de cobre con el resto de la PCB es mediante unos pequeños pasos 
que forma la configuración CSR2. 
 
Trabajaremos con la idea de separar líneas CMSline cargadas con CSR2 hasta obtener la 
diafonía que se produce por dos líneas CSMline sin filtro (figura 5.9). 
 
 
Figura 5.13 Filtro banda eliminada (CM) para redes Ethernet. 2 CMSline (separación 20mm) 
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Figura 5.14 diafonía en modo común y diferencial entre puerto 1 y puerto 3/4 
 
Diafonía en modo diferencial: 
NEXT – línea roja  
FEXT - línea marrón 
 
P1 P2 
P3 P4 
20mm 
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Diafonía en modo común: 
NEXT – línea negro 
FEXT – línea azul 
 
Como podemos apreciar, si comparamos la figura 5.9 con 5.12, todavía no hemos obtenido el 
rechazo a la diafonía en modo común y diferencial equivalente al no tener rings cargados en las 
líneas CMSLine, por lo que deberemos ampliar la distancia entre las líneas. 
 
 
Figura 5.15 Filtro banda eliminada (CM) para redes Ethernet. 2 CMSline (separación 30mm) 
 
Diafonía en modo diferencial: 
NEXT – línea roja  
FEXT - línea marrón 
 
Diafonía en modo común: 
NEXT – línea negro 
FEXT – línea azul 
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Figura 5.16 diafonía en modo común y diferencial entre puerto 1 y puerto ¾ 
 
En este caso si que conseguimos valores de diafonía similares al producido entre dos líneas 
CMSline que no estén cargados con CSR2. 
 
Las conclusiones obtenidas de este capítulo son: 
• Se ha conseguido los objetivos de filtrado buscados pero queda por analizar si la 
diafonía generada en modo común plantea un problema en los sistemas considerados.  
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CONCLUSIONES 
 
Este proyecto se subdivide en 5 capítulos. La secuencia de ellos produce un hilo argumental 
que da las herramientas necesarias para poder entender capítulos posteriores. Por lo que se ha 
considerado mostrar una breve conclusión de cada uno de ellos. 
 
El capítulo 1 realiza un estudio de los metamateriales y cómo éstos han sido adoptados por la 
tecnología coplanar para realizar filtros. Se han estudiado los modelos circuitales de los 
diferentes tipos de rings que actualmente se utilizan sobre líneas microstripline.  Además de 
comprobar diferentes técnicas para disminuir el tamaño de los rings y aumentar ancho de 
banda de los filtros. Toda esta información ha sido estudiada a partir de la bibliografía adjunta. 
 
El capítulo 2 nos introduce dentro de las redes de área local, explicando los sistemas de 
cableado estructural y los principales parámetros de transmisión.  
Dentro de este tipo de redes, se profundiza en la nueva velocidad de transmisión de 10Gbit. 
Esta nueva tecnología de transmisión de datos sobre par trenzado de cobre lleva asociado 
cambios importantes en la capa física que la soporta. 
 
El capítulo 3 explica los problemas de compatibilidad electromagnética asociados al cableado 
estructurado, especialmente en las citadas redes 10Gbit. Las empresas de cableado han 
desarrollado diferentes técnicas para  obtener sistemas más robustos a las interferencias de 
equipos/cableado que rodean las redes de área local.  
También incluye una breve introducción de los filtros embebidos sobre tecnología coplanar 
mediante anillos resonadores (split ring resonators) que podrían aportar soluciones, desde el 
punto de vista de compatibilidad electromagnética, a las redes de área local. 
 
El capítulo 4 contempla explicaciones y simulaciones de los diferentes tipos de filtros estudiados 
previamente y muestran la integridad y funcionalidad de filtros en modo común sobre 
tecnología microstripline.  
Este capítulo presenta diferentes diseños de filtros de señales en modo común implementados 
sobre sistemas diferenciales (redes de área local), mediante los rings descritos en el capítulo 1. 
Se comprueba que las simulaciones realizadas con el software de campos electromagnéticos en 
3D (HFSS) y los resultados en el laboratorio obtienen muy  buena correlación. Además se 
observa un fenómeno no estudiado anteriormente y que posiblemente implica que los modelos 
circuitales de dichos rings son simplificados y no explican el fenómeno de filtrado que se 
produce en señales de modo común comprendidas en un ancho de banda entre 3 GHz y 5 GHz. 
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Las redes 10Gbit trabajan dentro de la banda de 1MHz a 500MHz, por lo que en el capítulo 5 se 
aplican las técnicas estudiadas anteriormente con el fin de diseñar un filtro de señales en modo 
común dentro de la banda de trabajo de estas redes. El resultado es satisfactorio, tanto desde 
el punto de vista de filtrado en modo común y diferencial, como en la diafonía introducida por 
el filtro basado en anillos resonantes. 
 
En los próximos meses se tiene previsto solicitar una patente que proteja la aplicación concreta 
de algunos de los resultados obtenidos en de este proyecto. Al mismo tiempo se está 
escribiendo una publicación científica sobre esta nueva aplicación de los split ring resonators.  
Como futuras aplicaciones, dentro de la transmisión de datos sobre cable en sistemas 
balanceados, futuros protocolos de transmisión que trabajen entre el 1GHz y 5GHz serían 
susceptibles de poder adoptar esta nueva tecnología para reducir el ruido interferente en modo 
común. 
 
 
 122 
 
 
 
 
 
 
 
Bibliografía 
 123 
 
 
Normas: 
 
 
INTERNATIONAL ORGANIZATION FOR STANDARIZATION. Generic cabling for 
customer premises. International Standard ISO/IEC 11801:2002. 2a ed. Genève: ISO, 2002. 
Amendment 1 y 2. 
 
 
Artículos: 
 
[1] Equivalent-Circuit Models for Split-Ring Resonators and Complementary Split-Ring 
Resonators Coupled to Planar Transmission Lines. Juan Domingo Baena, Jordi Bonache, Ferran 
Martín, Ricardo Marqués Sillero, Member, IEEE, Francisco Falcone, 
Txema Lopetegi, Member, IEEE, Miguel A. G. Laso, Member, IEEE, Joan García–García, Ignacio 
Gil, Maria Flores Portillo, and Mario Sorolla, Senior Member, IEEE 
 
[2] Miniaturized Coplanar Waveguide Stop Band FiltersBased on Multiple Tuned Split Ring 
Resonators. Ferran Martín, Francisco Falcone, Jordi Bonache, Ricardo Marqués, Member, IEEE, 
and Mario Sorolla, Senior Member, IEEE 
 
[3] Microwave Filters With Improved Stopband Based on Sub-Wavelength Resonators. Joan 
García-García, Ferran Martín, Francisco Falcone, Jordi Bonache, Juan Domingo Baena, Ignacio 
Gil, Esteve Amat, Txema Lopetegi, Member, IEEE, Miguel A. G. Laso, Member, IEEE, José 
Antonio Marcotegui Iturmendi, Mario Sorolla, Senior Member, IEEE, and Ricardo Marqués, 
Member, IEEE 
 
[4] Artificial magnetic metamaterial design by using spiral resonators. Juan D. Baena, Ricardo 
Marques and Francisco Medina.  Jesús Martel. 
 
[5] Accurate circuit analysis of resonant-type left handed transmission lines with Inter.-
resonator coupling. I. Gil, J. Bonache, M. Gil, J. García-García, F. Marín, R. Marqués 
 
[6] Left Handed Coplanar Waveguide Band Pass Filters Based on Bi-layer Split Ring Resonators. 
Francisco Falcone, Ferran Martín, Jordi Bonache, Ricardo Marqués, Member, IEEE, Txema 
Lopetegi, Member, IEEE, and Mario Sorolla, Senior Member, IEEE 
 
[7] Spurious Passband Suppression in Microstrip Coupled Line Band Pass Filters by Means 
of Split Ring Resonators. Joan García-García, Ferran Martín, Francisco Falcone, Jordi Bonache, I. 
Gil, Txema Lopetegi, Member, IEEE, Miguel A. G. Laso, Member, IEEE, Mario Sorolla, Senior 
Member, IEEE, and Ricardo Marqués, Member, IEEE 
 
[8] Metamaterial transmission lines based on broad-side coupled spiral resonators. F. Aznar, M. 
Gil, J. Bonache, J. García-García and F. Martín. 
 
[9] Effective Negative-" Stopband Microstrip Lines Based on Complementary Split Ring 
Resonators. Francisco Falcone, Txema Lopetegi, Member, IEEE, Juan D. Baena, Ricardo 
Marqués, Member, IEEE, Ferran Martín, and Mario Sorolla, Senior Member, IEEE 
 
 
[10] Twisted Differential Line Structure on High-Speed Printed Circuit Boards to Reduce 
Crosstalk and Radiated Emission. Dong Gun Kam, Heeseok Lee, and Joungho Kim. 
 
[11] An Embedded Common-Mode Suppression Filter for GHz Differential Signals Using 
Periodic Defected Ground Plane. Wei-Tzong Liu, Chung-Hao Tsai, Tzu-Wei Han, and Tzong-Lin 
Wu, Senior Member, IEEE 
 
 124 
 
 
[12] Common-Mode Chokes. Chuck Counselman. 
 
[13] Common Mode Chokes for EMI Suppression in Telecommunication Systems. Mirjana 
Damnjanovic, Ljiljana Zivanov, Goran Stojanovic 
 
[14] Design of Miniaturized Common-Mode Filter by Multilayer Low-Temperature Co-Fired 
Ceramic. Bin-Chyi Tseng, Member, IEEE, and Lin-Kun Wu, Member, IEEE 
 
[15] Electromagnetic Couplings in Unshielded Twisted Pairs. J. H. Caltenco, Eduardo Cisneros, 
R. Linares y M. J. López-Bonilla, and R. Peña-Rivero 
 
[16] 40 Gigabit Ethernet and 100 Gigabit Ethernet Technology Overview. John D’Ambrosia, 
Force10 Networks David Law, 3COM Mark Nowell, Cisco Systems. 
 
[17] Facing the Challenges Of Developing 100 Gbps Platforms. Road to 100G alliance. 
 
 
Trabajo fin de master: 
 
[18] Diseño de un filtro compacto paso banda mediante línea de transmisión 
microtira y resonadores de anillos abiertos. Juan de Dios Ruiz Martínez 
 
 
White papers: 
 
[19] GHMT laboratory (Germany). Results of the 3rd study on “the comparison of the 
performance of screened vs. unscreened cables systems”. 
 
[20] WARP – the UTP Technology for 10GBASE-T. R&M 
 
Páginas webs: 
 
http://www.commscope.com/ 
 
http://www.harting.com/en/ 
 
http://www.teldor.com/catalogue.php?actions=list&parent_cat=1284 
 
http://www.rdm.com/en/desktopdefault.aspx/tabid-207/ 
 
http://www.flukenetworks.com/fnet/en-us/ 
 
http://www.j-and-m.com/Download.htm 
 
http://www.corning.com/cablesystems/emea/en/index.aspx 
 
http://www.nexans.com/eservice/Corporate-en/navigate_167377/Indoor_Cabling.html 
 
http://www.belfuse.com/StewartConnector/ 
 
http://www.siemon.com/us/white_papers/ 
 
http://www-wsp.adckrone.com/eu/en/ 
 
http://www.leoni-datacom.com/Home.2041.0.html?&L=1 
 125 
 
 
 
 
 
 
 
 
Anexos 
 126 
 
 
Anexo 1: Glosario de términos 
 
 
• Building backbone cable: Cable que conecta el distribuidor vertical del edificio al 
distribuidor de suelo (building/floor distributor) 
• Building distributor: Distribuidor en el que termina la infraestructura de cable del 
edificio. 
• Cableado: Sistema de telecomunicaciones formado por los cables y hardware de conexión 
que puede soportar la conexión de un equipo de tecnología de la información. 
• Cable balanceado: Cable consistente en uno o más elementos metálicos simétricos (pares 
trenzados o quads). 
• Canal: Transmisión extremo a extremo que conecta dos piezas cualesquiera de un equipo 
específico de aplicación. Los cables de los equipos y del área de trabajo se incluyen en el 
canal pero no así el hardware de conexión del propio equipo de aplicación. 
• Hardware de conexión: Dispositivo o conjunto de dispositivos usados para la conexión 
de cables o elementos de cable. 
• Punto de Consolidación (CP): Punto de conexión en el subsistema de cableado 
horizontal situado entre el distribuidor horizontal y la roseta de telecomunicaciones (TO). 
• Cord: Cable, unidad de cable o elemento de cable con un mínimo de una terminación. 
• CP Cable: Cable que conecta el punto de consolidación al TO. 
• CP link: Parte del link permanente situado entre el distribuidor horizontal y el punto de 
consolidación, incluyendo el hardware de conexión en cada extremo. 
• Cross connect: Aparato que habilita la terminación de elementos de cable y su conexión 
cruzada, principalmente a través de patch cords o jumpers. 
• Equipment cord: Cable que conecta el equipo a un distribuidor. 
• Patch cord: Cable, unidad de cable o elemento de cable con conectores usado para 
establecer conexiones en un Patch Panel. 
• Patch Panel: Ensamblaje de múltiples conectores diseñado para ser usado con patch 
cords. El patch panel facilita la administración en caso de traslados y cambios. 
• Telecommunication Outet (TO): Dispositivo fijo de conexión donde el cable horizontal 
termina. El TO provee el interfaz para el cableado del área de trabajo. 
• Área de trabajo: Espacio donde los ocupantes interactúan con el equipo terminal de 
comunicaciones. 
• Work area cord: Cable que conecta el TO con el equipo terminal. 
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Anexo 2: Integridad de señal en sistemas diferenciales 
 
Con el incremento de la velocidad de los sistemas digitales dentro de la región de los 
Gigahertzios, los efectos que depende de la frecuencia llegan a ser cada vez más importantes y 
complejos. Anteriormente las interconexiones podías ser fácilmente caracterizadas midiendo la 
impedancia y el retraso de propagación de líneas de transmisión como pueden ser stripline, 
microstrip, backplanes, cables y conectores. Sin embargo la proliferación de transmisión de 
datos de alta velocidad demanda una topología de circuitos que trabajen en modo diferencial. 
Por lo que es necesario ahora considerar tanto el análisis en tiempo y frecuencia para obtener 
la caracterización adecuada. 
Transmisiones de 10Gbit son un reto para la integridad de señal, debido a este incremento de 
la velocidad de transmisión provoca unos flancos de subida/bajada de las señales digitales 
mucho más rápidos 
 
 
 
 
 
 
 
Estos flancos 
producirán reflexiones cuando éstas encuentren discontinuidades de impedancia en la capa 
física. Estas reflexiones son las que generan la gran mayoría de problemas de integridad de 
señal como pueden ser NEXT, FEXT, ISI (Intersymbol interferente), atenuación de la señal (IL), 
acoplamientos, retardo de fase, etc. 
Buena integridad de señal Mala integridad de señal 
Impedancia controlada Desadaptación de impedancias 
Bajas reflexiones Altas reflexiones 
Mínimo crosstalk Crosstalk y acoplamiento no deseado 
Baja atenuación Alta atenuación 
Pequeño retardo de señal Gran retardo de señal 
Mínimo jitter Jitter 
 
Trabajar con sistemas diferenciales nos aporta: 
• Trabajar con señales de bajo voltaje 
• Inmunidad al ruido (EMI) 
• Grounding virtual 
 
Por el contrario, debido a que estas estructuras no son perfectamente simétricas obtendremos 
los siguientes problemas: 
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• Conversiones de modo 
o Diferencial a común 
o Común a diferencial 
 
 
 
 
 
 
 
 
En el dominio del tiempo, buena integridad de señal es típicamente descrita por buena 
impedancia controlada, mínimo crosstalk, ni retardo ni distorsión de la señal. En el dominio de 
la frecuencia, buena integridad de la señal significa  mínimo insertion loss (Sdd21), adaptación 
entrada salida, retardo de grupo constante y baja conversión de modo. 
 
 
 
 
 
 
 
R1=R2=Zo / bajas 
reflexiones S11 / alta transmisión  S21 
 
 
 
 
 
 
 
 
R1,R2≠Z0 / altas reflexiones  S11 / baja transmisión  S21 
 
Vi Vi 
 R1 R2 
GOOD Signal Integrity 
V
 
Vi V
 
 R1 R2 
POOR Signal Integrity 
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El siguiente esquema muestra 2 líneas single-ended una al lado de la otra, por lo que se 
produciría acoplamiento entre ellas (crosstalk). La matriz de parámetros S muestra los 16 
single-ended parámetros s que están asociados a estas dos líneas.  
 
 
 
 
 
 
 
 
Teniendo en cuenta que las reflexiones pueden ocasionar todos estos problemas en nuestro 
sistema, el ingeniero de diseño RF debe asegurar una buena adaptación entrada/salida del 
sistema respecto su impedancia característica y el valor de las cargas que deben conectarse, 
tanto de entrada como de salida. 
Insertion Loss  
Return Loss  
4 puertos 
Port 3 Port 4 
Port 1 
 
Port 2 
Near End Crosstalk (NEXT) 
Far End Crosstalk (FEXT) 
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Anexo 3: Medida de parámetros S mediante 
baluns matemáticos 
 
El problema que surge al utilizar sistemas balanceados que transmiten señales de alta 
frecuencia, es poder realizar las medidas pertinentes para caracterizarlos. Actualmente para 
realizar medidas de parámetros S mediante analizadores vectoriales debemos utilizar elementos 
auxiliares que realicen el cambio de modo común (analizador) a diferencial. Adicionalmente 
estos elementos auxiliares cambian la impedancia característica del analizador (típicamente 
50ohmios) a nuestro sistema balanceado (cableado estructurado 100ohmios), de esta forma 
tendremos adaptado nuestro equipo de medida al modo e impedancia de nuestro sistema 
diferencial. 
El problema radica cuando aumentamos la frecuencia a valores de Giga-hertzio, estos equipos 
auxiliares (baluns, acopladores híbiridos) tienen una buena respuesta frecuencial hasta los 
centenares de Mega-hertzios. Si trabajamos en la banda de los Giga-hertzio debemos hacerlo 
con otro set-up. Aquí entra en juego una nueva característica que está introducida en los 
analizadores vectoriales de nueva generación. Dentro de sus capacidades está la de transformar 
medidas single-ended de parámetros S (apartado anterior) en parámetros S diferenciales. Esto 
se puede realizar cuando se produce una condición en particular, la muestra bajo test es una 
estructura lineal y pasiva. Este tipo de estructuras incluyen cables, conectores, pistas PCB 
(microstrip, stripline, coplanares, etc). Este tipo de estructuras habilitan el uso de 
superposición. Con la superposición lineal, todos los elementos de la matriz de parámetros S de 
un elemento single-ended son utilizados para crear la matriz de parámetros S diferencial.  
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Single Ended 
 
 
 
Balanced 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Para interpretar la gran cantidad de datos en la matriz de parámetros S diferencial, es útil 
analizar cuadrante por cuadrante. El primer cuadrante está arriaba a la izquierda y describe la 
el estímulo respuesta característica en modo diferencial de una muestra bajo medida. Este 
cuadrante analiza el return loss de entrada, insertion loss y return loss de salida en modo 
diferencial. Es importante destacar la notación que se utiliza SXYab, donde S (parámetro S), X 
es el modo de respuesta (diferencial o común), Y es el modo de estimulo (diferencial o común), 
a es el puerto de salida y b es la puerto de entrada. 
Los dieciséis parámetros S pueden ser transformados en el dominio del tiempo utilizando la 
transformada de Fourier inversa (IFFT). La matriz que representa el domino en el tiempo tendrá 
una notación similar, excepto cambiando la “S” por “T” 
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El Segundo y tercer cuadrante son el de arriba a la derecha y abajo izquierda respectivamente. 
Son referidos como los cuadrantes mezclados. Esto es por ellos caracterizan los modos de 
conversión que tienen lugar en la muestra bajo medida, es decir, conversión de modo común a 
diferencial (susceptibilidad EMI) o conversión de modo diferencial a común (radiación EMI).  
Estos dos cuadarantes son muy importantes y útiles cuando se intenta optimizar el diseño de 
interconexiones para fuentes de gigabit. 
 
El cuarto cuadrante es abajo derecha, y describe el funcionamiento y rendimiento característico 
de la propagación de las señales en modo común a través de la muestra bajo test. Si la 
muestra está diseñada correctamente y no hay conversión presente (diferencial a  común), este 
cuadrante no tendrá importancia. Si por el contrario debido a fallos de diseño si que hay 
conversión, este cuarto cuadrante describirá como esta señal en modo común se comporta. 
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ANEXO 4: HFSS (High Frequency structure 
Simulator) 
Sección 1.01  Assigning Excitations 
Excitations in HFSS are used to specify the sources of electromagnetic fields 
and charges, currents, or voltages on objects or surfaces in the design. You 
may assign the following types of excitations to a Driven solution-type HFSS 
design: 
 
Wave Port Represents the surface through which a signal enters or exits the 
geometry. 
Lumped 
Port 
Represents an internal surface through which a signal enters or 
exits the geometry. 
Floquet 
Port 
Used exclusively with planar-periodic structures. Chief examples are 
planar phased arrays and frequency selective surfaces when these 
may be idealized as infinitely large.  
Incident 
Wave 
Represents a propagating wave impacting the geometry. 
Voltage 
Source 
Represents a constant electric field across feed points. 
Current 
Source 
Represents a constant electric current across feed points. 
Magnetic 
Bias 
Used to define the net internal field that biases a 3D ferrite material 
object. 
Sección 1.02   
Sección 1.03  Wave Ports 
By default, the interface between all 3D objects and the background is a perfect 
E boundary through which no energy may enter or exit. Wave ports are 
typically placed on this interface to provide a window that couples the model 
device to the external world. 
HFSS assumes that each wave port you define is connected to a semi-infinitely 
long waveguide that has the same cross-section and material properties as the 
port. When solving for the S-parameters, HFSS assumes that the structure is 
excited by the natural field patterns (modes) associated with these cross-
sections. The 2D field solutions generated for each wave port serve as 
boundary conditions at those ports for the 3D problem. The final field solution 
computed must match the 2D field pattern at each port. 
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HFSS generates a solution by exciting each wave port individually. Each mode 
incident on a port contains one watt of time-averaged power. Port 1 is excited 
by a signal of one watt, and the other ports are set to zero watts. After a 
solution is generated, port 2 is set to one watt, and the other ports to zero 
watts and so forth. 
Within the 3D model, an internal port can be represented by a lumped port. 
Lumped ports compute S-parameters directly at the port. The S-parameters can 
be renormalized and the Y-matrix and Z-matrix can be computed. Lumped ports 
have a user-defined characteristic impedance 
Sección 1.04  Assigning Wave Ports for Terminal Solutions 
Assigning wave ports for terminal solutions can be manual or automatic 
depending on whether you are creating the first port or terminal in a project, 
whether you are using a legacy project or script. 
A terminal is defined by one or more conductors in contact with the port. A 
terminal is somewhat like a boundary, in that it has a geometry selection 
consisting of one or more faces and/or edges that should generally be fully 
contained within the port face selections. Terminal naming conventions default 
to be based on the first geometry in the assignment selection for the terminal. 
Selection of a port does not visually indicate its terminals. However, you can 
select a terminal in the project tree and see its selection highlighted, or zoom to 
it in the model window just like you can for a port. 
Associating Ports and Terminals 
Since terminal definition is separated from port definition, HFSS can 
automatically associate properly if you define ports after defining terminals or if 
you define terminals on the Excitations level (in the Project tree) when ports 
already exist. In either case, a terminal is associated with the port containing 
the signal and reference conductors that define the terminal, and the terminal 
is represented in the project tree nested beneath its associated port. For this to 
occur automatically, you must check the Auto-assign terminals on ports option 
on the Tools>Options>HFSS Options dialog on the General tab. 
Setup for Ports and Terminals 
Each terminal has a setup panel that indicates its post processing reference 
impedance. For ease in changing the reference impedance values, there are 
two new commands. At either the port level or the level of all excitations, you 
can set the reference impedance for all terminals at that level. 
Editing Operations and Port/Terminal Associations 
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Port and terminal definitions are synchronized, in the sense that if you operate 
on the geometries in their assignments, the associations between ports and 
terminals may change. With geometry copy/paste operations, if you have opted 
for boundary duplication, both ports and their associated terminals will 
duplicate, with modified assignments to match the pasted geometries. 
However, a terminal is defined on edge(s) or face(s) of object(s), which are not 
necessarily on the same objects as the port face(s). If the object(s) containing 
the terminal assignment are also copied and pasted along with the objects 
containing the port assignment, then the terminals are pasted in with the ports. 
However, because the location of the pasted object(s) may coincide with that of 
their source object(s), the assignment of terminals to ports is arbitrary, and 
likely the old ports will get the additional terminal assignments. If you, 
however, move the pasted objects to non overlapping locations, then the 
terminals will detach from the old port and attach instead to the new one. If 
you want to see this in one step, do your copy, but move the original objects 
out of range before pasting. Then you will see the proper port/terminal 
associations established right after the paste without requiring any action on 
your part. 
(a) Set Reference Impedance for Terminals 
Each terminal has a setup panel that indicates its post processing reference 
impedance. For ease in changing the reference impedance values, there are 
two new commands. At either the port level or the level of all excitations, you 
can set the reference impedance for all terminals at that level. 
To set the reference impedance for all excitations: 
1. Either right click on the Excitations icon in the Project tree and select Set 
Terminal Reference Impedance, or click HFSS>Excitations>Set 
Terminal Reference Impedances. 
The Set Terminal Reference Impedance dialog appears. 
2. In the field for Full Port Impedance, set the value, and select the units from 
the pull down. 
This value can be a variable. This variable can be dependent on the frequency, 
which allows use of a dataset for frequency dependent impedance. 
3. Click OK to close the dialog and apply the change. 
To set the reference for all terminals on a port: 
1. Right click on the Port icon in the Project tree and click Set Terminal 
Reference Impedance. 
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The Set Terminal Reference Impedance dialog appears. It differs from the 
related command for all excitations by specifying that the Post Processing 
Reference Impedance is for the selected port. 
2. In the field for Full Port Impedance, set the value, and select the units from 
the pull down. 
This value can be a variable. This variable can be dependent on the frequency, 
which allows use of a dataset for frequency dependent impedance. 
3. Click OK to close the dialog and apply the change. 
Solution Type 
Driven Terminal Solution 
Choose the Driven Terminal solution type when you want HFSS to calculate 
the terminal-based S-parameters of multi-conductor transmission line ports. 
The S-matrix solutions will be expressed in terms of terminal voltages and 
currents. 
 
